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RESUMO: Este trabalho apresenta os retiﬁcadores monofásico e trifásico de três níveis, 
operando com fator de potência unitário e comutação não dissipativa nos interruptores. 
Inicialmente, os retiﬁcadores são analisados no que se refere à operação em regime 
permanente - princípio de funcionamento com fator de potência unitário, gráﬁcos 
equações que descrevem corrente e tensão nos elementos passivos e nos semicondutores. 
São apresentadas as deduções das funções de transferência, os critérios e metodologias 
empregadas para os projetos dos sistemas de controle que impõem corrente com forma 
senoidal nas linhas do sistema de alimentação e tensão regulada nas saídas dos 
retiﬁcadores. Para os dois conversores são propostos e analisados circuitos de ajuda à 
comutação. São adotados circuitos snubbers não dissipativos e a técnica de comutação não 
dissipativa com grampeamento ativo de tensão nos semicondutores. Ao longo do trabalho 
são apresentados exemplos de projetos, resultados de simulações e de experimentações de 
protótipos de laboratório, dos retiﬁcadores estudados.
V
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ABSTRACT: This work deals with the operation of single-phase and three-phase, three- 
level rectiﬁers at tmity power factor and non-dissipative commutation at their switches. 
First of all, the rectiﬁers are analyzed in relation to the steady state operation - principle of 
operation with unity power factor and are presented graphics and equations that describe 
current and voltages at the passive elements and semiconductors. Mathematical models for 
dynamic analysis, criteria and methodologies employed at the control systems design to 
force the rectiﬁers input current to follow a sinusoidal path and a regulated voltage at the 
rectiﬁers output are presented. Commutation circuits which use passive non- dissipative 
snubbers circuits and non-dissipative commutations teclmiques with active clamping at the 
semiconductors are also proposed and analyzed for the two converters. Along the work are 
presented some design examples, simulation and experimental results for two single-phase 
laboratory prototypes rated at 1.1 kW and 1.6 kW and for a three-phase 12 kW laboratory 
prototype. 
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INTRODUÇÃO GERAL 
A moderna sociedade de consumo apresenta crescente demanda por equipamentos 
que processam eletronicamente a energia elétrica. Seja em plantas industriais, 
equipamentos de uso doméstico e comercial, sistemas de transporte de massa e 
equipamentos para telecomunicações, a eletrônica de potência está cada vez mais presente. 
Motivadas pela crescente demanda por equipamentos à base de eletrônica de 
potência, as pesquisas buscam a concepção de conversores estáticos que apresentem cada 
vez mais vantagens de ordem prática, baixo peso, pequeno volume, baixo custo e alta 
eﬁciência associada com elevada robustez e que interﬁram de forma mínima em fontes de 
energia e em outros equipamentos. 
A redução do peso e volume dos conversores estáticos é obtida pela elevação da 
ﬁeqüência de comutação dos semicondutores. Tal elevação é possível em função da 
disponibilidade atual de semicondutores capazes de operar com altas freqüências de 
comutação e de novas tecnologias de materiais magnéticos e capacitores especiais para 
ó A operação em altas frequencias. 
Outro fator impulsionador do desenvolvimento da eletrônica de potência é a 
disponibilidade de circuitos eletrônicos dedicados ao controle e comando dos conversores 
estáticos. 
Um problema inerente à elevação da freqüência de comutação, em função da não 
idealidade dos semicondutores operando como interruptores, é o aumento das chamadas 
perdas de comutação, elevando a potência dissipada nos semicondutores. A dissipação de 
potência pelos semicondutores toma necessária a utilização de acentuado volume de 
dissipadores, contrapondo-se ao objetivo inicial da redução do volume total dos 
conversores. 
A elevação da freqüência de comutação é limitada em função da presença de 
elementos parasitas, tais como indutâncias de dispersão de transformadores e indutâncias 
de trilhas, recuperação reversa de diodos ecapacitâncias de junção de semicondutores. Tais 
elementos proporcionam o aparecimento de oscilações indesejáveis e aumento dos níveis 
de interferência eletromagnética (EMI) dos conversores, esforços adicionais nos 
semicondutores e elevação das perdas de comutação.
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Para viabilizar o amnento da ﬁeqüência. de comutação, minimizando seus efeitos 
indesejáveis, foram introduzidas técnicas de comutação suave aos conversores estáticos de 
potência. A introdução das técnicas de comutação suave possibilitou a redução do volume 
de elementos magnéticos, capacitores e dissipadores, que implica redução do volume total, 
elevação da eﬁciência, aumento da conﬁabilidade e redução dos níveis de interferência 
eletromagnética. 
Circuitos de ajuda à comutação, associados aos conversores PWM convencionais, 
denominados circuitos snubbers [1] [2], têm sido utilizados para eliminar oscilações e 
reduzir esforços de tensão e corrente nos interruptores. Estes circuitos podem ser do tipo 
RC (resistor-capacitor), RCD (resistor-capacitor-diodo), que são dissipativos, ou do tipo 
LC (indutor-capacitor) que é do tipo não dissipativo. 
A redução das perdas de comutação pode ser obtida com a utilização de técnicas 
que levam o interruptor a comutar sob corrente nula (ZCS - Zero Current Swítching) ou 
tensão nula (Z VS - Zero Voltage Switching), através de circuitos, associados aos 
conversores PWM convencionais, utilizados para dar um formato senoidal às formas de 
onda de correntes e tensões nos interruptores. 
Os conversores que inicialmente utilizaram estas técnicas foram denominados 
conversores ressonantes que podem ser do tipo série [3], paralelo [4] ou multi-elementos 
ressonantes [5]. Outras famílias de conversores que utilizam estas técnicas foram 
introduzidos, tais como os conversores quase-ressonantes [6] e os semi-ressonantes [7]. 
Todos os conversores que empregam a ressonância apresentam como desvantagens 
elevados esforços de tensão e corrente nos intenuptores e a necessidade de manipular 
grande quantidade de energia reativa, implicando em elevação das chamadas perdas em 
condução. Desta forma, o aumento da ﬁeqüência de comutação nestes conversores é 
limitado pela elevação das perdas em condução. 
As chamadas técnicas de comutação não dissipativa [8] podem superar as 
desvantagens dos conversores ressonantes, viabilizando a comutação do tipo ZV S dos 
interruptores, sem aumento expressivo das perdas em condução. Portanto, os conversores 
que utilizam estas técnicas podem operar com elevadas ﬁeqüências de comutação com a 
consequente redução de volume, apresentando ainda alta eﬁciência e baixo nível de EMI.
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A utilização maciça de conversores estáticos conectados ao sistema comercial de 
fornecimento de energia elétrica introduz os problemas relacionados com o baixo fator de 
potência e correntes com elevado conteúdo harmônico. Em função de imposições de ordem 
legal e técnica, busca-se a concepção de conversores estáticos cuja operação interﬁra de 
forma mínima no sistema de fornecimento comercial de eletricidade e/ou na carga que 
alimentam. 
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A presente tese tem por objetivo o estudo de conversores estáticos CA-CC, com 
aplicação voltada para fontes de sistemas de telecomunicações, capazes de operar com 
elevado fator de potência, baixa distorção harmônica da corrente absorvida da fonte de 
alimentação, e apresentar elevado rendimento e alta confiabilidade com reduzido volume. 
São estudados os retiﬁcadores monofásico e trifásico de três níveis, utilizando a 
técnica de controle denominada modulação por valores médios instantâneos da corrente de 
entrada. Para possibilitar a operação com alta ﬁeqüência de comutação e alta eﬁciência, 
são aplicadas a estes conversores, inicialmente, a técnica de comutação suave que utiliza 
circuitos snubbers passivos não dissipativos e, posteriormente, a técnica de comutação não 
dissipativa com grampeamento ativo de tensão nos interruptores.
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CAPÍTULO 1 
RETICADORES COM ALTO FATOR DE PoTÊNC1Az CIRCUITOS, 
~ I ~ MODULACAO E TECNICAS DE COMUTACAO 
1.1 INTRODUÇÃO 
Este capítulo trata do fator de potência em retiﬁcadores, mostrando os circuitos 
mais empregados, a utilização da técnica de controle denominada modulação por valores 
médios instantâneos da corrente de entrada e as técnicas de comutação utilizadas. 
Os retiﬁcadores de três níveis são apresentados como opções para correção do fator 
de potência, por apresentarem como características relevantes reduzido número de 
semicondutores e baixas perdas por condução. 
Os problemas relacionados com a comutação, inerente aos retiﬁcadores baseados 
no conversor boost, tais como os retiﬁcadores de três níveis, podem ser solucionados com 
O emprego de snubbers passivos não dissipativos e circuitos que proporcionam comutação 
não dissipativa e grampeamento ativo.
_ 
Neste capítulo são descritos O objetivo central, a motivação e os temas 
desenvolvidos ao longo deste trabalho. 
1.2 CARGAS NÃO LINEARES LIGADAS AO SISTEMA COMERCIAL DE 
FORNECIIVIENTO DE ENERGIA ELÉTRICA 
Uma carga é dita não linear quando, ligada a uma fonte de tensão senoidal, drena 
uma corrente distorcida contendo uma componente fundamental e uma série de 
harrnônicas. 
A Fig. 1.1 ilustra um exemplo típico de carga não linear - O retiﬁcador monofásico 
constituído por uma ponte de diodos 'alimentando uma carga com ﬁltro capacitivo. 
Em razão da presença do capacitor com elevado valor de capacitância, necessário 
para reduzir a ondulação da tensão contínua de saída, a corrente de entrada apresenta um 
valor de pico elevado e circula durante um pequeno intervalo do período da' tensão da fonte 
de alimentação senoidal. Este conversor apresenta baixo fator de potência e elevado nível 
de distorção harmônica da corrente drenada da fonte de alimentação.
As formas de ondas e grandezas pertinentes ao fator de potência sao apresentadas 
na Fig. 1.2. 
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Fig. 1.1 - Carga não linear típica. 
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Fig. 1.2 - Formas de onda de tensão e corrente para carga não lznear. 
O fator de potência que representa a relação entre a potência ativa fornecida à carga 
e a potência aparente total é dado por (1.1). 
Ê): cos(<I>,)2 (LI) 
\/1+THD 
Em (1.1) T HD representa a taxa de distorção harmônica total da corrente e (D, o 
ângulo de defasagem entre a tensão e a componente fundamental de corrente. 
A presença de componentes harmônicas na corrente, drenada por uma carga não 
linear, pode causar os seguintes problemas ao sistema de alimentação: 
- distorção da tensão no ponto de conexão da carga não linear, causando:
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-› excesso de ruído audível e sobreaquecimento em transformadores, 
motores e geradores; 
-› oscilações mecânicas em motores; 
-› mal funcionamento de equipamentos conectados à rede. 
- redução do fator de potência, implicando redução da capacidade de 
fornecimento de potência útil; 
- interferências em sistemas de comunicação; 
- elevação das perdas ôhmicas nos condutores das linhas de transmissão, linhas 
de distribuição e transformadores. 
A redução do conteúdo harmônico e a elevação do fator de potência em 
conversores estáticos, podem ser obtidas através das técnicas de correção passiva e 
técnicas de correção ativa do fator de potência. 
As técnicas de correção passiva utilizam apenas elementos passivos, indutores e 
capacitores, associados como ﬁltros que eliminam ou atenuam componentes harmônicas 
especíﬁcas, geralmente de baixa ordem. Também podem ser utilizados transformadores 
com conexões especiais para a eliminação de componentes harmônicas. Em geral, as 
técnicas passivas são simples e de alta robustez, porém resultam em conversores que 
apresentam elevado peso e volume. A corrente drenada da fonte de alimentação apresenta 
componentes harmônicas de baixa ordem e/ou a componente fundamental defasada 
relativamente à tensão da fonte de alimentação. 
As técnicas de correção ativa utilizam conversores que impõem à 'corrente drenada, 
através de um circuito de controle apropriado, forma senoidal e defasagem nula com 
relação à tensão da fonte de alimentação. As técnicas de correção ativa apresentam melhor 
qualidade na forma de onda da corrente, melhor resposta dinâmica, menor peso e volume, 
quando comparadas às técnicas de correção passivas, apresentando no entanto maior índice 
de interferência eletromagnética e complexidade de circuito. A conﬁabilidade é diminuída 
em ﬁmção do aumento da complexidade.
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1.3 RETIFICADQRES UTILIZADOS PARA coRREÇÃo Do FATOR DE 
Po¶1?:Nc1A 
O retiﬁcador monofásico do tipo ponte completa a diodos, associado ao conversor 
boost, é amplamente utilizado em correção ativa de fator de potência [12], utilizando para 
tanto a técnica de imposição da corrente de entrada e regulação da tensão de saída, 
denominada modulação por valores médios instantâneos da corrente de entrada 
O emprego desta técnica de correção ativa é justiﬁcado por apresentar as seguintes 
características, desejáveis em correção de fator de potência: 
- baixo nível de interferência eletromagnética, comparado a outras técnicas e 
conversores, visto que a corrente de entrada é continua; 
- a posição do inten'uptor em relação à referência simplifica a concepção do 
circuito de acionamento desta. 
O diagrama esquemático-fapresentado na Fig. 1.3 mostra o retiﬁcador do tipo ponte 
completa a diodos, associado ao conversor boost com controle por valores médios 
instantâneos da corrente de entrada. 
+ R1 
S dtvisorrestsüvo 
Ve co no ,E
M mm _ 
[Ê] 
_. 
-L 
EI ¶ 
,Ls
› › 5 52 
--F:_¬-- 
(Y\¡ z z zzvczwwl E Emma z 
............... 
Fig. 1.3 - Retiﬁcador associado, ao conversor boost com controle por valores médios 
instantâneos da corrente de entrada. 
No diagrama da Fig. 1.3, a corrente em Lg e por conseguinte na entrada do 
conversor, segue, por imposição da malha de corrente, uma referência senoidal cuja forma
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é obtida da amostragem da tensão da fonte de. alimentação retiﬁcada e a amplitude é 
determinada pela malha de tensão que regula o valor médio da tensão de saída do 
conversor. 
Diversas técnicas de comutação suave podem ser aplicadas ao retiﬁcador com 
correção do fator de potência [l3], [14], [l5], valendo-se da utilização de circuitos que 
normalmente empregam interruptores auxiliares e elementos que armazenam energia, 
possibilitando a operação com altas freqüências de comutação, que implica redução do 
volume do conversor, mantendo elevado rendimento, aumentando, no entanto, a 
complexidade do circuito de controle e do conversor por completo. 
As perdas em condução, para o conversor mostrado na Fig. 1.3, são reﬂexos da 
circulação simultânea de corrente em três semicondutores, tanto na etapa de acumulação de 
energia, através de dois diodos da ponte retiﬁcadora e do interruptor, como durante a etapa 
de transferência de energia, através de dois diodos da ponte retiﬁcadora e do diodo boost. 
Este conversor apresenta perdas por condução em níveis considerados elevados. 
A operação com baixas perdas de condução é obtida através da integração do 
conversor boost ao retiﬁcador que resulta no conversor apresentado em [16]. Neste 
conversor, a corrente ﬂui simultaneamente apenas em dois semicondutores em quaisquer 
das etapas de operação. O diagrama esquemático do conversor é apresentado na Fig. 1.4. 
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Fig. 1.4 - Retzﬁcador monofásico com baixas perdas em condução. 
As técnicas de comutação suave empregadas em conversores CC-CC e no 
retiﬁcador do tipo ponte a diodos associado ao conversor boost, mostrado na Fig. 1.3, 
podem ser aplicadas a este conversor, reduzindo as perdas de comutação e aumentando a 
eﬁciência global do conversor.
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Em [l7], diversas técnicas de comutação.. suave incorporadas a este conversor são 
apresentadas. O trabalho apresenta também a operação do conversor com modulação por 
valores médios instantâneos da corrente de entrada. 
Em se tratando de correção ativa do fator de potência para fontes com alimentação 
trifásica, são apresentadas na literatura diversas topologias que utilizam o retiﬁcador do 
tipo ponte a diodos associado ao conversor boost, que resultam em conversores 
denominados retiﬁcadores Boost-PWM não isolados. Estes conversores são capazes de 
operar com distorção harmônica da corrente de entrada menor que 5%, conforme as 
restrições estabelecidas por normas internacionais, tais como IEEE 519, IEC-1000-3-2/4. 
As diversas conﬁgurações de conversores trifásicos podem apresentar dois ou três 
níveis para tensão aplicada a cada indutor boost, ou indutor de ﬁltragem da corrente de 
entrada, que por sua vez podem ser localizados no lado CA ou CC da ponte retiﬁcadora. 
Em geral, as características desejáveis nos retiﬁcadores Boost-PWM que os tomam 
atrativos para correção do fator de potência são: topologias que minimizem os esforços de 
corrente nos interruptores, perdas reduzidas, baixas tensões de bloqueio para os 
interruptores e baixos valores de corrente de recuperação reversa para os diodos, que 
confere aos conversores alta conﬁabilidade. Outras características desejáveis são reduzido 
número de semicondutores e boa qualidade da corrente absorvida da fonte de alimentação, 
implicando baixo custo e reduzido volmne de ﬁltro. 
A referência [18] descreve topologias de retiﬁcadores trifásicos do tipo Boost- 
PWM que fomecem tensão contínua não isolada. Algumas destas topologias são 
apresentadas a seguir. 
_ _ 
O retiﬁcador de seis pulsos, constituído por uma ponte completa de interruptores, é 
mostrado na Fig. 1.5. Este conversor permite ﬂuxo bidirecional de potência, porém os 
interruptores são submetidos a correntes com valores eﬁcazes elevados, quando 
comparados aos de outras topologias, além de necessitar de elevadas ﬁeqüências de 
comutação para redução do ﬁltro de entrada. O conversor é portanto caro e de baixa 
conﬁabilidade e eﬁciência.
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O conversor apresentado por [19] e mostrado na Fig. 1.6 é simples e de baixo custo, 
porém opera em condução descontínua, gerando elevados níveis de interferência 
eletromagnética. ' 
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F ig. 1.6 - Retiﬁcador associado ao conversor boost operando em condução descontínua. 
Os conversores apresentados nas ﬁguras 1.7, 1.8 e 1.9 podem operar com fator de 
potência unitário e com pequena parcela da corrente de entrada, circulando através dos 
interruptores. A maior parcela da corrente de entrada circula através dos diodos da ponte 
retiﬁcadora. Desta forma, são conferidas a tais conversores as características relevantes de 
baixo custo, perdas reduzidas e alta conﬁabilidade. Apresentam como limitação a 
capacidade de só operarem com ﬂuxo unidirecional de potência. , 
Conectando os interruptores do conversor mostrado na Fig. 1.7 ao ponto central da 
associação de dois capacitores de ﬁltragem da tensão de saida, como mostra a Fig. 1.10, 
resulta no retiﬁcador trifásico de três níveis, apresentado em [20].
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Fig. 1.7 - Retíﬁcador tipo Boost-PWM empregando sub-topologia em conexão estrela. 
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Fig. 1.8 - Retiﬁcador tipo Boost-P WM empregando sub-topologia em conexão delta. 
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Fig. 1.9 - Retiﬁcador tipo Boost-PWM empregando sub-topologia auxiliar do tipo inversor 
em ponte completa.
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F ig. 1.10 - Retiﬁcador trlfásíco de três níveis. 
Segundo a análise comparativa feita em [2l], o retiﬁcador trifásico de três níveis 
pode operar com metade das perdas, quando comparado à operação dos conversores 
mostrados nas ﬁguras 1.7, 1.8 e 1.9. Apresenta ainda melhor performance para corrente de 
entrada, implicando menor custo e volume dos indutores de ﬁltragem. Outro mérito deste 
conversor é o fato de a tensão de bloqueio dos interruptores ser a metade da tensão de saída 
total. Como desvantagem, é citada a necessidade de uma malha de controle capaz de anular 
possíveis desequilíbrios entre as tensões de cada saída. 
Os problemas relativos à comutação de inten'uptores em conversores estáticos 
podem ser rninimizados com o emprego de circuitos que limitam as derivadas de corrente, 
, durante a entrada em condução, e derivadas de tensão, , durante o bloqueio, 
reduzindo a dissipação de energia e a geração de ruídos eletromagnéticos. 
Para o conversor boost perdas substanciais ocorrem no interruptor durante a entrada 
em condução já que este é submetido simultaneamente a uma corrente crescente e a tensão 
total de saída. O mecanismo de recuperação reversa do diodo deste conversor produz 
. d . . elevado valor de derivada de corrente, e picos acentuados de corrente atraves do 
interruptor. Durante a recuperação reversa do diodo ocorrem oscilações de altíssimas 
freqüências as quais contribuem de forma significativa para a elevação do nível de 
interferência eletromagnética. 
Dentre vários circuitos, destinados a proporcionar comutação suave nos 
interruptores dos conversores estáticos, propostos e analisados na literatura, o snubber de 
Undeland, apresentado em [22], é simples e adequado à utilização em inversores .
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O snubber de Undeland apresenta, no entanto, em seu princípio de funcionamento, 
perdas de energia através de um resistor, proporcionais à freqüência de comutação, 
tornado-o não recomendado para conversores que operam em altas freqüências e com 
requisito de alta eﬁciência. 
Snubbers do tipo passivo não dissipativo podem operar com perdas praticamente 
nulas, apresentando alta eﬁciência e portanto são indicados para conversores cujo requisito 
de alta eﬁciência seja desejável. Estes circuitos não requerem a utilização de 
semicondutores comandados, apresentando, desta forma, menor custo com maior 
simplicidade e conﬁabilidade, quando comparados com as técnicas de comutação ativas. 
A referência [23] apresenta um sumário e a descrição de circuitos snubbers 
utilizados em inversores. 
Em [24] um circuito snubber é aplicado ao conversor CC-CC abaixador a GTO°s, 
onde a presença do circuito de ajuda à comutação possibilita a elevação da eﬁciência do 
conversor e a redução no volume de dissipadores. 
Especificamente para o conversor boost, variações topológicas de snubbers 
passivos não dissipativos são apresentadas e analisadas nas referências [25] e [26]. Os 
conversores propostos operam com a comutação suave no bloqueio e na entrada em 
condução do interruptor, dentro de uma larga faixa de variação de carga. 
A justiﬁcativa para utilização de snubber passivo não dissipativo em conversores de 
alta potência é apresentada em [27], baseada na comparação de eﬁciência entre dois 
conversores do tipo boost, um operando com circuito de comutação ativa e outro com um 
circuito snubber passivo não dissipativo. O estudo mostrou que o método passivo apresenta 
maior eﬁciência em regiões de operação com altas potências. 
A técnica de comutação não dissipativa denominada grampeamento ativo, utilizada 
em conversores com comando assimétrico foi proposta inicialmente em [28], onde a 
energia armazenada na indutância de dispersão do transformador do conversor Flyback é 
transferida para um capacitor de annazenamento, através de um interruptor dito auxiliar, 
acionado de forma complementar ao interruptor, denominado principal, do conversor 
Flyback. Esta técnica permite comutação ZVS sem esforços adicionais de tensão nos 
interruptores comandáveis do conversor, com grampeamento da tensão sob o interruptor 
principal.
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Em [29], foram propostas diversas topologias para os conversores CC-CC básicos e 
conversores CC-CC isolados, com modulação PWM, comutação não dissipativa com 
grarnpeamento ativo de tensão. Um estágio pré-regulador, constituído por um retificador 
monofásico associado ao conversor boost, utilizando a técnica de comutação não 
dissipativa com grampeamento ativo, foi também proposto, abrindo a possibilidade para 
aplicação desta técnica a outras topologias de estágios pré-reguladores baseados no 
conversor boost, tais como os retiﬁcadores monofásico e trifásico de três níveis. . " 
1.4 MOTIVAÇÃO E DESCRIÇÃO Do TRABALHO DESENVOLVIDO 
As fontes de energia para alimentar sistemas de telecomunicações apresentam 
nomialmente a estrutura mostrada na Fig. 1.11, sendo um estágio retiﬁcador com correção 
do fator de potência e um estágio CC-CC isolado com regulação da tensão de saída. 
CA-CC CC-CC Voa VW 
com correção ¡5°|ad° 
do com 
fagm da ¡;°gân¢¡3 regulação de tensão 
Fig. 1.11 - Diagrama de blocos de uma fonte de alimentação para sistemas de 
telecomunicações. 
Algumas características relacionadas com qualidade de energia são requisitos 
exigidos em fontes para telecomunicações, as quais podem orientar e direcionar pesquisas 
na área de conversores empregados nessas fontes. Estas características são descritas em 
[30] e citadas abaixo:
` 
-) operação com altos níveis de potência, constituindo grande parcela da potência 
drenada de um determinado ponto de fornecimento de energia elétrica, e contribuindo 
portanto, de forma decisiva, com os problemas causados por cargas não lineares; 
-) as fontes devem proporcionar alta continuidade de serviço, diminuindo a 
necessidade de fontes ininterruptas de energia , item obrigatório em telecomunicações; 
-9 apresentar alta eﬁciência, visto que têm operação contínua e com praticamente 
plena capacidade. -
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Diante do antes exposto, os retiﬁcadores com uso previsto em fontes para 
telecomunicações devem apresentar elevado fator de potência, baixa distorção harmônica 
para corrente drenada da fonte de alimentação, baixo nível de interferência 
eletromagnética, alta eﬁciência e robustez. 
Este trabalho tem como proposta a concepção de estágios retiﬁcadores monofásico 
e trifásico, com utilização em fontes para telecomunicações. Os conversores devem 
apresentar alto fator de potência, baixa taxa de distorção harmônica, baixo nível de 
interferência eletromagnética, robustez, rendimento elevado e volume reduzido. 
A proposta é baseada na utilização do retiﬁcador monofásico de três níveis e sua 
extensão para o caso trifásico. A correção do fator de potência é obtida utilizando-se a 
técnica de controle denominada modulação por valores médios instantâneos da corrente de 
entrada. O trabalho trata a questão da comutação, empregando snubbers passivos não 
dissipativos e circuitos que proporcionam comutação não dissipativa com grampeamento 
ativo de tensão nos interruptores dos retiﬁcadores. 
Quando se trata de correção ativa do fator de potência, o retiﬁcador monofásico de 
três niveis tem sido objeto de grande interesse em aplicações práticas por apresentar as 
seguintes características, descritas em [31] e [32]: ' 
9 reduzido número de semicondutores em virtude da integração do retiﬁcador e 
conversor boost;
' 
-) baixas perdas por condução; 
-) a tensão de bloqueio dos interruptores é metade da tensão de saída, culrninado 
na especificação de sernicondutores com baixa tensão de bloqueio e conseqüente reduzida 
resistência de condução; - 
-) a comutação do diodo ocorre com metade da tensão de saída, sendo portanto 
favorecida; 
-) a corrente drenada da rede apresenta menor distorção harmônica do que a 
drenada por um retiﬁcador convencional, para a mesma tensão de saida. ' 
A Fig. 1.12 mostra o retiﬁcador monofásico de três níveis.
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F ig. 1.12 - Retiﬁcador monofásico de três níveis. 
A topologia do retiﬁcador trifásico de três níveis é mostrada na Fig. 1.13. Este 
retiﬁcador apresenta requisitos que o qualiﬁcam para aplicações em fontes para 
telecomunicações com potências entre 6 kW e 12 kW, dentre as quais pode-se citar:
ç 
-) reduzido volume para os indutores do ﬁltro de entrada e reduzida distorção 
harmônica da corrente drenada da fonte de alimentação; 
-) simplicidade de controle e comando por apresentar interruptor único, 
bidirecional em corrente, por fase; 
-) baixas perdas por condução; 
-9 especificação dos interruptores e condições de comutação dos diodos idênticas 
às do retiﬁcador monofásico de três níveis.
I 
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F ig. 1.13 - Retiƒicador trifásico de três níveis.
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Uma característica relevante dos retificadores de três níveis apresentados, quando 
da utilização como estágio de entrada de fontes para telecomunicações, é a presença do 
ponto médio na tensão de saída. O ponto médio possibilita o emprego de conversores CC- 
CC de múltiplos níveis, adequado a aplicações de altas tensões e altas potências. 
No decorrer do presente trabalho, busca-se então a apresentação de problemas e a 
proposição de soluções, pertinentes à operação dos retiﬁcadores de forma favorável à 
utilização em fontes para telecomunicações, quais sejam: 
-) estudo e elaboração de malhas de controle para regulação da tensão de saída de 
cada retiﬁcador; 
-) estudo e elaboração de malhas de controle para imposição de correntes senoidais 
na rede de alimentação; 
-) aplicação de técnicas de comutação suave que .utilizem circuitos formados por 
elementos passivos e diodos, ou seja, snubbers passivos não dissipativos e conversores 
com comutação não dissipativa com grampeamento ativo de tensão. 
1.5 - coNcLUsöEs 
Este capítulo tratou da problemática do fator de potência e harmônicas relacionadas 
com conversores estáticos e soluções previstas na literatura. As soluções apresentadas são 
baseadas em retiﬁcadores monofásicos e trifásicos associados ao conversor boost, 
evidenciando-se características de eﬁciência, qualidade da fomia de onda drenada da fonte 
de alimentação, custo, volume, robustez e eﬁciência. 
Circuitos snubbers do tipo passivo não dissipativo são apresentados como solução 
para os problemas de comutação dos intemiptores, por apresentarem baixo custo, 
simplicidade e conﬁabilidade. A utilização da técnica de comutação não dissipativa com 
grampeamento ativo de tensão nos interruptores é apresentada como outra opção para 
possibilitar a operação dos retiﬁcadores com altas ﬁeqüências de comutação e baixas 
perdas por comutação. 
O trabalho tem como objetivo central o estudo de retiﬁcadores que atendam 
exigências necessárias para a utilização em fontes de alimentação de sistemas de 
telecomunicações.
'
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CAPÍTULO 11 
RETIEICADOR MONOFÁSICO DE TRÊS NÍVEIS COM 
MODULAÇAO POR VALORES MÉDIOS INSTANTÃNEOS DA 
CORRENTE DE ENTRADA 
2.1 INTRODUÇÃO 
As fontes de alimentação apresentam normalmente um estágio de entrada constituído 
por um retiﬁcador a diodos associado a um ﬁltro capacitivo na saída. Pa.ra manter 
determinado nível de ondulação na tensão de saída, a capacitância do ﬁltro é de valor 
elevado resultando na absorção, da fonte de alimentação, de uma corrente com alta taxa de 
distorção harmônica e baixo fator de potência. 
Com O intuito de reduzir a distorção harmônica e elevar O fator de potência, é 
introduzido entre O retiﬁcador e o ﬁltro de saída um conversor denominado estágio pré- 
regulador, cujos interruptores comutam em alta freqüência. 
O estágio pré-regulador é um conversor comandado de fonna tal que drena uma 
corrente senoidal e em fase com a tensão de alimentação, cuja amplitude é controlada de 
modo a fornecer à carga potência suﬁciente para manter a tensão de saída num valor 
regulado preestabelecido. 
O princípio básico do estágio pré-regulador consiste em impor que a corrente de 
entrada siga uma referência de corrente, estabelecida pela multiplicação de um sinal 
amostrado a partir da tensão senoidal da rede, por um sinal de controle derivado da tensão 
de saída. O sinal derivado da tensão de entrada dá a forma e o derivado da tensão de saída 
dá a amplitude do sinal de referência de corrente. 
A Fig. 2.1 mostra O esquema do retiﬁcador com ﬁltro capacitivo na saída, utilizando 
um estágio pré-regulador. » 
O circuito pré-regulador normahnente empregado é um conversor boost operando 
no modo de condução contínua.
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Fig. 2. J - Retíﬁcador utilizando estágio pré-regulador. 
A conversão CA-CC com alto fator de potência é obtida portanto a partir de dois 
conversores distintos, tendo como consequência a utilização de mn grande número de 
semicondutores. Outro aspecto negativo é a baixa eﬁciência em função de elevadas perdas 
em condução. As elevadas perdas são provocadas pela circulação simultânea de corrente em 
três semicondutores em todas as etapas de operação do conversor resultante. 
As perdas em condução podem ser reduzidas signiﬁcativamente integrando-se o 
retiﬁcador e o conversor boost. O retiﬁcador do tipo dobrador de tensão ou retiﬁcador de 
três níveis apresenta esta integração, sendo portanto um conversor que opera com alta 
eﬁciência. Neste conversor, são baixas as perdas em condução visto que somente mn ou 
dois semicondutores conduzem simultaneamente. 
Uma característica relevante do retiﬁcador de três níveis é a existência do ponto 
médio entre duas tensões nos estágios de saída, podendo estar disponiveis para alimentação 
de conversores CC-CC de múltiplos níveis. A presença de dois estágios de saída necessita, 
no entanto, de uma malha de controle que imponha o equih'brio entre as tensões. - 
Neste capitulo, é analisado o retiﬁcador monofásico de três níveis, no que se refere a 
sua operação em regime permanente, bem como operação dinâmica. Para este retiﬁcador é 
realizado o estudo do estágio de potência, das malhas de controle que impõem corrente 
senoidal na fonte de alimentação e das malhas que regulam as tensões de saída. 
A técnica de controle utilizada é denominada modulação por valores médios 
instantâneos da corrente de entrada, obtendo-se, na saída de cada conversor, tensão 
constante, regulada e independente das variações de carga ou do nível da tensão de 
alimentação. A corrente drenada possuí fomia senoidal e em fase com a tensão de 
alimentação.
20 
2.2 RETIFICADOR DE TRÊS NÍVEIS . 
A topologia do retiﬁcador monofásico de três níveis, ou retiﬁcador monofásico do 
tipo dobrador de tensão, é mostrada na Fig. 2.2. O retiﬁcador é constituído por dois 
diodos, DB, e Dm, denominados diodos boost, comutando em alta ﬁeqüência, e dois 
interruptores, sp; e spz, unidirecionais em corrente. O_ conversor apresenta também um 
indutor de armazenamento de energia, denominado indutor boost, localizado no lado CA. O 
estágio de saída é constituído por dois capacitores com um ponto de conexão comum, de 
tal forma que o conversor apresenta duas saidas distintas com mesmo valor médio de 
tensão, onde a carga pode ser conectada. O ponto de conexão comum dos capacitores é 
ligado ao neutro da fonte de alimentação do retiﬁcador. 
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Fig. 2.2 - Retiﬁcador monofásico de três níveis. 
2.2.1 PR1NcíP1o BÁs1co DE FUNCIONAMENTO E ETAPAS DE OPERAÇÃO 
Para o retiﬁcador monofásico de três níveis, um diodo boost opera de forma 
complementar com um interruptor durante meio ciclo da tensão da fonte de alimentação. 
No semiciclo seguinte tanto o diodo boost como o interruptor permanecem bloqueados, 
enquanto cada estágio de saída, constituído pelo capacitor de ﬁltragem e resistor de carga, 
recebe energia durante o intervalo de meio ciclo da fonte de alimentação. 
Dois conversores do tipo boost, um operando no semiciclo positivo e o outro no 
semiciclo negativo da tensão de entrada, compõem a topologia do retiﬁcador de três níveis. 
As partes comuns de cada conversor boost são a fonte de alimentação e o indutor boost. 
Por outro lado, as partes distintas são os diodos, os interruptores e os estágios de saída. 
O conversor apresenta quatro etapas distintas de operação, duas para cada semiciclo 
da tensão de alimentação.
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- Semiciclo positivo da tensão de entrada: 
A Fig. 2.3 apresenta a primeira etapa de operação, denominada etapa de acumulação 
de energia. 
DB1 ZS +E 
CO1 Lá 
DS1 DS: _ 
§Rz. 
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Fig. 2.3 - Etapa de acumulação de energia durante o semiciclo positivo da tensão de 
entrada. 
Durante esta etapa, o interruptor SP1 se encontra em condução e a fonte de 
alimentação transfere energia para o indutor boost com o crescimento da corrente através 
deste. Nos estágios de saída, cada capacitor fornece energia ao resistor de carga 
correspondente. Veriﬁca-se que dois semicondutores conduzem simultaneamente a corrente 
de entrada. ' 
A Fig. 2.4 mostra a segunda etapa de operação, denominada etapa de transferência 
de energia. 
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Fig. 2.4 - Etapa de transferência de energia durante o semiciclo positivo da tensão de 
entrada. t 
Quando o interruptor SP, é bloqueado, a corrente de entrada é comutada para o 
diodo DB¡. O indutor boost e a fonte de alimentação transferem energia para a rede Ro, e 
Co; que constituem um estágio de saida. A corrente de entrada circula somente através de 
um semicondutor durante esta etapa.
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Durante o semiciclo positivo da tensão de..entrada o capacitor Coz transfere energia 
ao resistor Roz, resultando portanto na redução da tensão nos seus terminais, pois o diodo 
DB; permanece bloqueado, portanto não havendo possibilidade de transferência de energia 
para esse estágio de saída, a partir da fonte de alimentação. 
- Semiciclo negativo da tensão de entrada: 
Durante o semiciclo negativo ocorrem duas etapas distintas tal como no semiciclo 
positivo, sendo que: 
- inverte-se o sentido de corrente no indutor; 
- o diodo DB; conduz altemadamente com o interruptor SP2 ; 
- o diodo DB; e o interruptor SP1 permanecem bloqueados; 
- o estágio de saída formado pelo capacitor Co, resistor Ro¡ não recebe energia da 
fonte de alimentação. 
A primeira etapa referente ao semiciclo negativo da tensão de entrada é apresentada 
na Fig. 2.5. A fonte de entrada fornece energia ao indutor boost. Os capacitores se 
descarregam através da carga. 
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Fig. 2.5 - Etapa de acumulação de energia durante 0 semiciclo negativo da tensão de 
z entrada. 
A segunda etapa referente ao semi-ciclo negativo da tensão de entrada é apresentada 
na Fig. 2.6. Esta é a etapa de transferência de energia do indutor boost e fonte de entrada 
para o estágio de saída correspondente, através do diodo DBz.
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Fig. 2.6 - Etapa de transferência de energia durante 0 semícíclo negativo da tensão de 
entrada. 
Operando com correção de fator de potência, a forma de onda da corrente d 
entrada, considerando uma freqüência de
e 
comutação baixa para efeito de ilu 
apresentada na Fig. 2.7. 
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F ig. 2. 7 - Corrente de entrada. 
As formas de ond a de corrente no interruptor SP1 e diodo DB, são apresentadas nas 
ﬁguras 2.8 e 2.9, respectivamente. 
¡sn,‹‹»z) À ` 
t v t
| 
1:/2 1: 2.1: › - mt F ig. 2.8 - Corrente no interruptor SP1.
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Fig. 2.9 ~ Corrente no diodo DB¡. 
As fomaas de onda de corrente no interruptor SP2 e no diodo DB; são apresentadas 
nas ﬁguras 2.10 e 2.11, respectivamente. 
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F ig. 2.10 - Corrente no interruptor SP2. 
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Fig. 2.1] - Corrente no diodo DBz. 
A tensão entre o ponto A, na entrada do retiﬁcador, e centro dos capacitores de 
saída, ponto O, apresenta três valores possíveis, de acordo com o sentido da corrente de 
entrada e do semicondutor que se encontra em estado de condução. Assim, dmante o semi-
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ciclo positivo da tensãode entrada, quando o diodo DB, conduz a corrente de entrada a 
tensão VAO vale +E, e quando o interruptor SP1 conduz, a tensão VAO vale zero. De outra 
forma, no semiciclo negativo da tensão de entrada, quando o diodo DB; conduz a corrente 
de entrada, a tensão VAO vale -E, e zero quando o interruptor SP2 conduz. A tensão VAO 
apresenta portanto três níveis distintos, quais sejam +E, zero e -E. 
A Fig. 2.12 mostra a fonna de onda da tensão VAO, para um ciclo da tensão de 
alimentação do retíﬁcador. 
VAo (M)A 
Í U Will ~ .. 
,,,,,,, ~~~ ~~~~~ 
V 
~~ H lllllll 
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V 
Fig. 2.12 - Forma de onda da tensão entre os pontos A e O. 
2.3 ANÁLISE QUANTITATIVA no ESTÁGIO DE POTÊNCIA 
2.3.1 OPERAÇÃO EM REGIME PERMANENTE coM FAÍOR DE POTÊNCIA 
UNITÁRIQ ' 
Para efeito de análise da operação em regime permanente, o retiﬁcador monofásico 
de três níveis pode ser visualizado como dois conversores do tipo boost, onde cada 
conversor opera apenas por meio ciclo da tensão da fonte de alimentação. 
O diagrama da Fig. 2.13 representa o circuito que recebe energia da fonte de 
alimentação durante o semiciclo positivo, a partir do qual é realizada a análise para 
operação em regime permanente e com fator de potência unítá.n`o do retíﬁcador.
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F ig. 2.13 - Representação do conversor para um semiciclo da tensão de entrada. 
Desconsiderando-se a ondulação de alta freqüência, a corrente no indutor apresenta 
fonna senoidal no intervalo correspondente ao semiciclo positivo de entrada e valor nulo 
durante o semiciclo negativo de ve. Assim: 
ie(a›-U=\/_2_-Ie-sen(a›-t) 0<w-t<1r (2.1) 
Em (2.l) I, é o valor eﬁcaz da corrente de entrada. 
A corrente é nula durante o semiciclo negativo da corrente de entrada. 
íe(a›-1)=0 7r<co-t<2-1: (2.2) 
Seja a tensão de entrada dada por (2.3). 
ve(oJ-t)=w/E-Ve-sen(oJ-t) (2.3) 
Sendo Ve o valor eﬁcaz da tensão de entrada. 
A potência instantânea fomecida pela fonte de alimentação é dada por (2.4). 
P.(w~f)=v.(0J-f)~íz(0J'f) 0<w~f<fr 4 (2-4) 
Substituindo (2.l) e (2.3) em (2.4), obtém-se: 
pe(oJ-t)=«/Í-V;-sen(w-t)-¬/Í-Ie-sen(a›~t) (2.5) 
Resolvendo 
p.(w~f)=2-V. -1.-senzfw-f) ‹2.õ›
Ou
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mw-f)=Ve-Ie-[1-‹=‹›s(2-‹››-0] A- (21) 
No semi-ciclo negativo da tensão de entrada a potência instantânea é nula, assim: 
pe(w-t)=0 rc<co-t<2-rc (2.8) 
Seja a energia acumulada no indutor durante um período de comutação desprezível 
quando comparada à energia total transferida à carga num período correspondente ao ciclo 
da rede. Desta forma, a potência instantânea fomecida ao estágio de saída é igual à potência 
instantânea cedida pela fonte de alimentação. Então, para o semiciclo positivo de ve, a 
potência instantânea de saída é dada por (2.9). 
ps(a›-t):IQ-Ie-[1-cos(2-to-t)] 0<co-t<fc (2.9) 
Durante o semi-ciclo negativo de ve a potência instantânea fomecida ao estágio de 
saída é nula. Assim: 
pS(oJ-t)=0 1r<co-t<2-rc (2.l0) 
.~ Considerando-se sem ondulação a tensão nos terminais do capacitor Caz, a corrente 
fomecida ao estágio de saída, através do diodo DB 1, é proporcional à potência instantânea 
de saída. Então: 
z¿(w-f)=1i(Í;i o<¢z›-r<fz (2.11) 
Substituindo (2.9) em (2.11) obtém-se: 
is(w.:)=-í---_-V*`I*'[1_É°S(2'°°`t)] o<¢z›-r<1z (2.12) 
A equação (2.12) representa o valor médio instantâneo da corrente através de DB 1, 
ou seja, o valor médio da corrente a cada ciclo de comutação, ao longo de meio ciclo da 
tensão de alimentação.
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A corrente fomecida ao estágio de saída no semiciclo negativo da tensão de entrada 
é nula, visto que o diodo DB, se encontra bloqueado. Durante este intervalo, o capacitor 
Co; se descarrega através da carga. Assim, a corrente de saída para este intervalo é dada 
por (2.13). 
z'S(w-f)=0 fz<ú›_-r<2-fz (213)
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A Fig. 2.14 mostra as fomaas de onda para tensão e corrente de entrada, potência 
instantânea fomecida pela fonte de alimentação e absorvida pela carga, bem como a fonna 
de onda da corrente fornecida ao estágio de saída.
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F ig. 2.14 - Tensão e corrente de entrada, potências de entrada e saída e corrente de saída. 
2.3.2 - VARIAÇÃO DA RAZÃO CÍCLICA 
Send0_ a tensão de saída do conversor constante e a tensão de entrada deﬁnida por 
uma função senoidal, para operação do conversor com freqüência de comutação constante, 
a' razão cíclica varia a cada período de comutação, ao longo do ciclo da tensão da fonte de 
alimentação. - 
A relação entre a tensão de saída e a tensão de entrada, a cada ciclo de comutação, é 
a expressão válida para o ganho estático do conversor boost no modo de operação contínua 
da corrente de entrada, com a tensão de entrada e razão cíclica variando com o tempo. 
JL_=._#_ (2_14) 
ve(‹»-z) 1-D(zz›-f) 
Substituindo (2.3) em (2.14), obtém-se (2.l5). 
E 1 
\/-2.-Ve -sen(co'-t) _1-D(‹o-t) (215)
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Deﬁnindo-se a relação entre a tensão de saída e o valor de pico da tensão de entrada 
como o parâmetro B, tem-se que: 
[3 =-Jíl?? (2.16) 
Substituindo (2.16) em (2.15), obtém-se a expressão da razão cíclica dada por 
(2.17). 
D(a›-t)=1-%-sen(w-t) (2.17) 
A Fig. 2.15 mostra a variação da razão cíclica do sinal de comando do interruptor 
SP¡, durante o intervalo de meio período da tensão de alimentação.
À 
D(o›t)
1 
Dm|n ....................................................... .. 
l I 
O 1:/2 1: › mt 
F ig. 2.15 - Variação da razão cíclica para meio ciclo da tensão de alimentação. 
Em meio ciclo da tensão de alimentação, a razão cíclica varia entre um valor mínimo, 
que é função do parâmetro B, e ocorre no instante da passagem pelo pico da tensão de 
alimentação quando cut=1d2, e a unidade, que ocorre no instante da passagem por zero da 
tensão de alimentação. _ - 
O valor mínimo de razão cíclica è calculado substituindo cat=1z/2 em (2.17), 
resultando em (2.18). 
1 t Dm =1-- (2.1s)ﬂ
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2.3.3 ONDULAÇÃO DA CORRENTE DE. ENTRADA E D1MENsIoNAMENTo DA 
INDUTÃNc1ABoosT 
Em virtude da variação da tensão de entrada e do ciclo de trabalho do interruptor 
SP1, a ondulação da corrente de entrada varia ao longo do semiciclo positivo da tensão de 
alimentação. O conhecimento da ondulação da corrente de entrada é necessário para o 
dimensionamento da indutância de entrada. ` 
A análise da ondulação da corrente de entrada é realizada observando-se um período 
de comutação do interruptor. Estando o interruptor conduzindo a tensão de entrada, é 
aplicada sobre o indutância. Assim: 
d' - JE-K-sen(w-t)=LB-~ (2.19) 
Ou 
A' - Jš-K-sen(m-t)=LB-~ (2.20) 
Em (2.20) At é o intervalo de condução e T S é o período de comutação do 
interruptor. 
A relação entre o intervalo de condução e a razão cíclica é dada pela equação (2.21). 
Az = D(w -t)-I; (221) 
Substituindo (2.17) em (2.21) e (2.2l) em (2.20), obtém-se a expressão para 
variação da corrente de entrada ou no indutor boost. A 
AÍL (co-t) 
1---sen(oJ-t) -11 
' \/E-Ve -sen(‹o -t) = LB íﬁíí (2.22) 
l B l 
Resolvendo 
A ¡LB(a,.¡)=~.{1_l.Sen(w.0}.L (223) 
LB /9 
Seja a ondulação de corrente parametrizada dada por (2.22).
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í A ' . A z'LB(w-r) = L, (224) 
A partir das equações (2.23) e (2.24): 
EM)-O=sen(a›-U-íl--É-sen(co-U} (2.25) 
A Fig. 2.16 mostra a ondulação da corrente de entrada parametrizada para meio 
período da tensão de alimentação e diferentes valores para o parâmetro B. 
MLB À 
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Fig. 2.16 - Ondulação parametrizada da corrente de entrada em meio ciclo da tensão de 
alimentação. 
O valor máximo da ondulação parametrizada é calculado a partir de (2.25), para os 
valores especiﬁcados das tensões de entrada e saída do conversor, ou seja, do parâmetro B, 
fazendo (co.t) variar entre 0 e 1:.
u 
Derivando-se (2.25) em relação a co -t e igualando-se o resultado a zero, detennina- 
se os instantes em que a ondulação da corrente de entrada parametrizada passa por um 
valor máximo ou mínimo relativo. Assim: 
dlífšl 
Substituindo (2.25) em (2.26) e resolvendo, obtém-se (2.27) e (2.28) que são os 
pontos de derivada nula da corrente parametrizada. 
f I3 w -r, = asenkí) (227)
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w-12 zš (228) 
A ondulação máxima em to -tl só é válida para B S 2 , e é dada por (2.29), obtida 
substituindo (2.27) em (2.25). 
A ÍLB max(co -t) = Ê- (2.29) 
Para B 2 2 haverá apenas um ponto de ondulação máxima em to -tz = Ê , cujo valor 
é dado por (2.30), que resulta da substituição de (2.28) em (2.25). 
AÍLB max(w-t)=1-É (2.30) 
Substituindo em (2.24) o valor máximo da ondulação parametrizada obtido em 
(2.29), para [3 S 2, ou em (2.30) para [3 2 2 , detemiina-se o valor da ondulação máxima 
de corrente no indutor. 
V 
. «/2-V-T _.- A 1LBmax il-A ILB max (2.31)
B 
A indutância é determinada por (2.32). 
\/2 - Í/2 -A íL max L =-aa 2.32 B 
fx -A ÍLB max ( ) 
V 
Em (2.32) fs é a ﬁeqüência de comutação e A immax é especiﬁcado pelo 
projetista.
_ 
2.3.4 ONDULAÇÃO DA T1‹:NsÃo DE SAÍDA E D1MENs1oNAM1‹:NTo DA 
CAPACITÃNCIA DE SAÍDA 
A expressão da ondulação da tensão de saída é determinada a partir da análise do 
circuito equivalente para o estagio de saída, apresentado na Fig. 2.17. Neste circuito, a 
fonte de corrente corresponde às equações (2.12) e (2.13) da corrente injetada no estágio 
de saída do retiﬁcador. Nesta análise, não são consideradas ondulações de altas ﬁeqüências 
provocadas pela comutação dos interruptores.
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F ig. 2.17 - Circuito equivalente de saída do conversor. 
A corrente que circula através do capacitor resulta da diferença entre a corrente total 
de saída iS(t) e a corrente que circula na resistência de carga i¡z(t). 
í¢(f) =íS(f)-1`zz(f) (233) 
Considerando-se sem ondulação a corrente de carga, tem-se que: 
_ E 
t = _ 2.34 'R( ) R ( ) 
Então, para o semiciclo positivo da tensão de entrada íC(t), é dada por (235), obtida 
substituindo (2.12) em (2.34). 
V›1-1- 2.- 
z'C(r)= E *Í ;°S( “O1-Ê o<‹»-r<fz (235) 
Para o semiciclo negativo o capacitor se descarrega através do resistor. Então íC(t) 
vale: 
. E 1C(t)=-E 1r<a)-t<2-rc . (2.36) 
A corrente que circula através do resistor de carga é a componente contínua da 
corrente total de saída. Assim: 
ÍR (Í) : ismd (2-37)
E 
ismd: 2; J-0zz{¡/8.12.[1-;os(2.w.t)]}_d(w_0 (238) 
Desenvolvendo '
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- Vz Íz zsmd = É (239) 
Substituindo (2.39) em (2.37), obtém-se (2.40). 
. rc -Ie A 
Substituindo (2.40) em (2.35), obtém-se (2.41). 
. I/,Je-[1-¢0s(2-w-1)] ve-19 W): E ` 2-E (2.41) 
Desenvolvendo 
z'C(¡)zI;«'Ê_V@`I¢'°(Ê(2"”`t) o<w-r<zz (2.42) 
Para o semiciclo negativo de ve , a corrente no capacitor é dada por (2.43). 
íC(t)=--2271;* 1r<co-t<2-fr (2.43) 
As equações (2.42) e (2.43) deﬁnem a corrente no capacitor C,,¡ para todo o ciclo da 
tensão de alimentação do retiﬁcador. 
As equações de ondulação de tensão no capacitor são obtidas a partir das equações 
de corrente através deste componente. Então, para 0 semi-ciclo positivo da tensão de 
alimentação, a ondulação de tensão no capacitor Co; resulta de (2.44). 
1 V-1 V-1- 2- -1 
Vc.,1(f)=C e 2 °°;( 031-dr (2.44) 
Sendo C o valor da capacitância de Co; e Coz. 
Resolvendo 
Ve-Ie 1 Ve-Ie-sen(2-co-t) 
v°°1(t):C-2-E°t_2-w-C' E +k* (245) 
A constante k¡ é detenninada, sabendo-se que: 
1: 
vz.,1(0)= -va, (5) ‹2.4õ›
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A tensão no capacitor Coz apresenta a mesma forma de onda da tensão no capacitor 
Co 1, defasada em 180°, sendo portanto descrita pela equação (2.59), para semiciclo positivo 
da tensão de alimentação e pela equação (2.60) para o semiciclo negativo. 
vc02(t)= ~(w-t)+% 0<a›-t<rr ' (2.59) 
vC02(t)= (co-t)-sen(2-co-t)-3%27£ 7r<a›-t<2-fr (2.60) 
A tensão total de saída parametrizada é a soma da tensão nos dois capacitores. 
v¢(f) -vC,,1(zf)+vC‹,2(z‹) o<w-f <2-fz (2_ó1) 
Resultando 
vC(t)=-sen(2-co-t) 0<a›-t<2-1: (2.62) 
A partir de (2.62) o valor máximo, ou seja, a amplitude da ondulação da tensão de 
saída total parametrizada vale mn, sendo portanto este valor tomado para calcular o valor 
de 'capacitância necessário para obter uma ondulação máxima de tensão total de saída 
especiﬁcada. Portanto: 
C = -iV2-I;- (2.ó3) 2-co -E-AVCM 
Ou. 
-lí* (2.ó4) 2 -to - E- AVC IDHX C: 
Em (2.64) AVCM é a amplitude da ondulação máxima especiﬁcada para a tensão de 
saída total do retiﬁcador. 
A Fig. 2.19 mostra as formas de onda de tensão parametrizada em cada capacitor e 
também a forma de onda de tensão parametrizada total na saída do retiﬁcador. A ﬁeqüência 
da ondulação da tensão total de saída do retiﬁcador é 120 Hertz.
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Fig. 2.19 - Ondulação parametrizada da tensão nos capacitores e da tensão total de saída 
do retíﬁcador. 
2.3.5 CÁLCULO Dos EsFoRÇos Nos SEM1coNDUToREs E ELEMENTOS PAssIvos 
2.3.5.1 Esforços de Corrente nos Semicondutores 
Esforços de corrente no diodo boost 
A corrente média no capacitor é nula, portanto a corrente média injetada no estágio 
de saída é a que circula pelo diodo, sendo calculada por (2.39) rescrita em (2.65). 
- Ve Íz lDBmd = 
íDBmd = -1% (2.66) 
2 - \/É - ti
_ 
Ou
P Immd = (2.ó7) 
Onde P, é a potência total fomecida à carga. 
A corrente média instantânea através do diodo é dada pela equação (2.12) da 
corrente do estágio de saída. 
I_DB(m_t):IQ-AIe.(1-;os(2.w.t)) 0<w_t<n (268) 
Com a expressão da corrente instantânea se calcula a corrente eﬁcaz no diodo. 
1 
" Ve-Ie-[1-cos(2-oa-t)] 2' 
IDBef = - - d(a› - t) (2.69 ) 2 - tt o E
3 9 
Resolvendo 
'T' 
ää 
mb- Imef =--_ - _ (210) 
Esforços de corrente no interruptor 
A Fig. 2.20 mostra a forma de onda da corrente no interruptor para um periodo de 
comutação. Para efeito de cálculo dos valores médio e eﬁcaz da corrente, esta é 
considerada com patamar constante e igual à corrente média instantânea de entrada, ou seja, 
o valor da ondulação em alta freqüência é desprezado. 
IsP(‹¡›t) 
' 
I 
I | 
¡e (mt)
P 
E 
n‹‹»:).Ts (M) taí-àt Ts 
F ig. 2.20 - Corrente no interruptor pára um período de comutação. 
Para um período de comutação a corrente média é calculada por (2.71). 
1 D(o).t) 
IS,,md=-T-,~ Í ie(a›1).dt (2.71) S 0 
Resolvendo: 
Ispmd = íe(a› -t) - D(a›.t) (2.72) 
Em um ciclo completo da tensão de entrada, o valor médio da corrente no 
interruptor é dado por: 
IS,_.,md = J:lie(oJ1).D(w -t)]-d(a› -t) (2.73) 
Substituindo as equações da corrente média instantânea de entrada e razão cíclica 
instantânea em (2.73), obtém-se (2.74). 
Ispmd =-2%; J:{\/E-Ie -sen(oJ -t)-[1-%-sen(oJ -t):I}-d(a›-t) (2.74)
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Resolvendo 
zspmd z (275) 4 rc - B 
O valor eﬁcaz da corrente na chave em um ciclo de comutação é calculado por 
(2.7ó). 
Is,,ef=\Hä- J:{\/E-Ie -sen(co.t).í1-%-sen(co1):|} }-d(‹o-t) (2.76) 
Resolvendo 
z..@fz@. /zz¿ (zm 
2.3.4.2 Esforços de Tensão nos Semicondutores 
Esforço de tensão no diodo 
Quando um diodo conduz, o outro ﬁca submetido a uma tensão reversa igual à 
tensão de saída total do retiﬁcador. Assim: . 
Vmr = 2- E (2.7s) 
Esforço de tensão no interruptor 
Quando mn diodo conduz, o interruptor ﬁca submetida à tensão do capacitor de 
saída. 
VS,, = E 
Í 
(2.'/9) 
2.4 TÉCNICA DE CoNrRoLE E DETERMINAÇÃO DE MoDELos PARA 
CÁLCULO DAS MALHAS DE CoNTRoLE 
A técnica de controle utilizada é denominada' modulação por valores médios 
instantâneos da corrente de entrada. Nesta técnica, o valor médio da corrente no indutor é 
calculado e regulado a cada período de comutação, de modo a seguir uma referência 
senoidal em fase com a tensão de alimentação. Esta técnica é amplamente utilizada em
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aplicações práticas e apresenta como importante vantagem a produção de baixo nível de 
interferência eletromagnética. 
A Fig. 2.21 mostra o diagrama esquemático do retiﬁcador três níveis, estágio de 
potência e as malhas de controle necessárias para impor corrente senoidal na entrada e 
tensão regulada na saída, utilizando a técnica de controle por valores médios instantâneos 
da corrente de entrada. 
DB1 Ã + E RO1 
os ns: E c°1 L_"';'..i S -V* LB ¡-ua'-1-_‹>¡-' ` . @ ° A ›_z à_¿ of i = SP1 SP2 
E R°¡+ 
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A regulado _ VM 
‹›+ I-I e= «= - E C C tensão 
multlpllcador 
dlvlsor 
Fig. 2.21 - Diagrama esquemático do conversor e malhas de controle. 
A seguir é dada a descrição de cada bloco do sistema de controle do conversor. 
- multíglícador/divisor: este bloco gera o sinal de referência de corrente a partir 
de operações de multiplicação e divisão dos sinais gerados da amostra da tensão 
da rede retiﬁcada (entrada A), saída do regulador de tensão (entrada B) e saida 
do bloco de realimentação da tensão de entrada (entrada C); 
- IQ ganho do sensor que amostra a tensão de entrada, cujo sinal de saída dá a 
forma para o sinal de referência de corrente; '
_ 
- regulador de tensão: este bloco é responsável pela regulação da tensão de saída. 
Gera um sinal que compõe a referência de corrente, corrigindo-a de acordo com 
as variações de carga;
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- regulador de corrente: é o bloco responsável pela geração de um sinal que 
resulta na razão cíclica adequada para manter a corrente de entrada em 
conformidade com o sinal de referência de corrente estabelecido; 
- modulador PWM: este bloco é constituído por um comparador cujas entradas 
são a saída do compensador de corrente e uma forma de onda do tipo dente de 
serra que estabelece a freqüência de comutação, sendo a saída o sinal PWM de 
comando dos interruptores. 
- K,,¡, K0; : ganho dos sensores de tensão que amostram a tensão de saída do 
conversor; 
- sensor de corrente: sensor que amostra a corrente de entrada do retiﬁcador, 
podendo ser do tipo resistivo ou efeito Hall; gera um sinal com a mesma forma 
da corrente de entrada; 
- tensão de rezerência: sinal constante que indica o valor médio desejado da 
tensão de saída; 
- bloco de zeed-zorward: este bloco, constituído por um ﬁltro passa baixa, tem 
como função corrigir de forma rápida a referência de corrente, quando 
ocorrerem variações no valor eﬁcaz da tensão da fonte de alimentação do 
conversor, mantendo constante a potência de entrada do mesmo. O sinal de 
saida deste bloco é proporcional ao valor eﬁcaz da tensão de alimentação do 
retiﬁcador; 
- Retiƒicadores de precisão: retiﬁcam os sinais amostrados da corrente e tensão 
de entrada. 
u
- 
2.4.1 MALHA DE CORRENTE 
O objetivo desta malha é fazer que a corrente de entrada do retiﬁcador siga um sinal 
de referência senoidal e em fase com a tensão de alimentação, de modo que o conversor 
opere com fator de potência unitário, e absorva da fonte de alimentação uma corrente de 
amplitude tal que a potência transferida à carga seja suﬁciente para manter constante a 
tensão de saída. Neste caso, tem-se caracterizado portanto um problema de controle do tipo 
servo.
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Para projetar o sistema de controle que impõe tal corrente, se faz necessário 
determinar a função de transferência que relaciona um sinal de controle e a corrente de 
entrada do retiﬁcador. A função de transferência a ser detenninada é a que relaciona a 
corrente no indutor e a razão cíclica de operação do inten'uptor. Estas são respectivamente 
a variável a ser controlada e a variável de controle. 
A ﬁmção de transferência, G(s) =I¿B(s)/D(s), é obtida da aplicação do modelo da 
chave PWM, descrito por Vorperian em [34], aplicado ao circuito mostrado na Fig. 2.21, 
que resulta no diagrama esquemático apresentado na Fig. 2.22.
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Fig. 2.22 - Modelo do conversor para a obtenção da função transferência G(s). 
Para obter a função de transferência são consideradas variações no tempo apenas da 
razão cíclica e da corrente de entrada, sendo as outras grandezas consideradas invariantes 
no tempo. Desta forma, a fonte de entrada e o estágio de saída na Fig. 2.22 são substituídos 
por um curto-circuito, resultando no circuito apresentado na Fig. 2.23. 
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Fig. 2.23 - Modelo do conversor para a obtenção da função transferência G(s). 
Da análise do circuito da Fig. 2.24 resulta (2.80).
--ICQ) = L E (2 so) D(s) s - LB i 
Sendo 
Ic(s) : "Iz.B(s) (231) 
Então 
G(S):a¿‹1=¿
2
O 
D(s) S _ LB 
(2.s2)' 
diagrama esquemático do sistema de controle para imposição da corrente 
entrada é mostrado na Fig. 2.24. 
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F ig. 2.24 - Sistema de controle da corrente de entrada. 
A Fig. 2.25 apresenta o diagrama de blo d 
entrada. 
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F ig. 2. 25 - Diagrama de blocos da malha de corrente.
de
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No diagrama da Fig. 2.24, VS é o valor de pico do sinal do tipo dente de serra, que 
deﬁne a ﬁeqüência de comutação do interruptor. Este sinal é comparado com o sinal de 
saída do regulador de corrente, resultando no sinal PWM de acionamento do interruptor. 
O sensor de corrente é representado pelo ganho Rsh. 
Regglador de corrente 
A função de transferência G(s) apresenta uma inclinação de -20 dB/dec. no seu 
diagrama de módulo, com um ângulo de fase igual a -90° . O sistema apresenta um ganho 
elevado em baixas freqüências, o que leva o erro estático a zero, desejável para o problema 
de controle em questão, que é do tipo servo. A freqüência de cruzamento por zero, para 
valores típicos da indutância LB e da tensão de saída E, está na ordem de dezenas de 
milhares de Hertz, sendo necessária sua elevação, objetivando conferir ao sistema melhor 
resposta dinâmica. A Fig. 2.26 mostra o diagrama de Bode para função de transferência 
G(s), obtida com valores típicos de tensão de saída e indutância boost. 
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Fig. 2. 26 - Diagrama de Bode da função de transferência G(s). 
Objetivando a elevação do ganho em baixas freqüências, para possibilitar melhor 
reprodução da corrente senoidal de referência, principahnente na operação do conversor 
com cargas baixas, bem como conferir ao sistema boa resposta dinâmica, obtida com a 
elevação da freqüência de corte da função de transferência de laço aberto, FTLA, e também 
garantir alta imunidade a ruídos, é largamente empregado um compensador do tipo 
integrador com uma rede de atraso/avanço, que possui um zero e dois pólos. 
Um pólo é localizado na origem com o conseqüente aumento do ganho em baixa 
freqüência. A inclusão deste pólo reduz a margem de fase podendo levar o sistema à 
instabilidade. Para garantir a estabilidade, aumentando a margem de fase, uma resposta
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rápida e uma boa reprodução do sinal de referência, o zero é alocado pelo menos uma 
década abaixo da ﬁeqüência de comutação. O segundo pólo tem por objetivo eliminar 
ruídos de alta ﬁeqüência introduzidos na malha de controle em virtude da ondulação da 
corrente no indutor boost na ﬁeqüência de comutação. 
Os critérios para alocação dos pólos e do zero são resumidos a seguir: 
- zregzüência do zero: uma década abaixo da ﬁeqüência de comutação; 
- freqüência do segundo pólo: na metade da ﬁeqüência de comutação; 
- freqüência de corte da F TLA: deve ser localizada num valor em tomo de um 
quarto da freqüência de comutação; 
- ganho do pólo na origem: o ganho do integrador deve ser ajustado de modo a 
garantir o critério da freqüência de cruzamento. ' 
A ﬁmção de transferência do regulador de corrente, CI(s), é dada por (2.83). 
1+i i 
C1(s) = Ê--l (2.s3) S Hi 
COPZ 
Em (2.83), co, deﬁne a ﬁeqüência do zero, cq,z deﬁne a freqüência do segundo pólo e 
ay; o ganho do pólo na origem. 
Então: 
fl = -É (2.84) 
2. . 
0,2 =_ff_f.‹_ (185) 10 
2. _ 
mp, = 
A 
(2.só) 
A Fig. 2.27 mostra a implementação e resposta em ﬁeqüência do regulador de 
corrente e o diagrama de Bode da sua ﬁmção de transferência.
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F ig. 2.27 - Implementação e resposta em freqüência do regulador de corrente. 
R3 c1 
Vc 
Os elementos do regulador de _corrente são determinados a partir das equações 
(2.87), (2.88) e (2.89). 
_ 
-1- = C, -R3 (2.s7) 
ml 
L = (C, +C2)-R2 (2.ss) 
(DPI 
L _ _ (C1'C2) 
‹z›,,z 
` R* 
(C1-+6.) 
mg) 
2.4.2 MALHA DE RE‹;ULAÇÃo DA TENSÃO DE SAÍDA 
Um segundo problema de controle relativo a este sistema é o que trata da 
manutenção da tensão de saída num valor especiﬁcado, detenninado por mn sinal de 
referência ﬁxo, não obstante variações na carga do conversor. Trata-se portanto de um 
problema de controle do tipo regulador. 
Para projetar um controlador de modo que a tensão de saída do retiﬁcador seja 
mantida no valor especiﬁcado, é necessário determinar a função de transferência que 
relaciona a tensão de saída com a corrente no indutor, ou seja, Gv(s) =E(s)/I¿B(s). A ﬁmção 
de transferência Gv(s) é detemnnada a partir do circuito da Fig. 2.28, que resulta da
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aplicação do modelo da chave PWM de Vorperian [34] ao circuito da Fig. 2.21, onde 
variações na razão cíclica e na tensao de entrada são consideradas nulas. 
LB
O
U :A 
Wi
w 
‹_. 
4 OO 
lc
P
+ 
E 
c 01 R 01 
Fig. 2.28 - Circuito para obtenção da função de transferência Gv(s). 
Da análise do circuito da Fig. 2.28 resulta (2.90). 
__ _ __ _ Rol Gv(s) _ 
TB (S) 
_ (1 D) -S 
. Col 'Rol +1 
(2.90) 
De outra forma, a função de transferência é deduzida analisando-se o estágio de 
saida do conversor como Luna impedância, capacitor em paralelo com resistor, alimentada 
por uma fonte de corrente, que representa a corrente através do diodo boost, como mostra 
o circuito equivalente da Fig. 2.17. 
Então: 
E(s-) R Zo(s)=í=--“L (2.91) 
IDB(s) s-C0, -Ro, +1 
Onde Z0(s) é a ﬁmção de transferência que relaciona a tensão de saída e a corrente 
injetada no estágio de saída. ' 
A relação entre a corrente injetada no estágio de saída e a corrente no indutor boost 
é dada por (2.92). 
IDE = (1 -D) - ILB (292) 
Substituindo (2.92) em (2.9l), obtém-se (2.93). 
E(.‹) : _ _ R0, 
1z.,.‹s› 
(1 D) 
S-C..-R.,+1 
(293)
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Seja a variável razão cíclica complementardeﬁnida pela equação (2.91). 
D' = (1- D) (2.94) 
A equação (2.93) pode ser reescrita como (2.95). 
gl z D' .ii (295) 
1,8 (S) S - C0, .Rm +1 
Portanto 
Gv(s) = D' (2.96) s - Col -Rol +1 
De acordo com a função de transferência Gv(s), o conversor apresenta como fontes 
de perturbação a carga e a razão cíclica. Variações de carga afetam o pólo e 0 ganho do 
sistema, sendo que este último é sensível à razão cíclica. Portanto, variações nestas 
grandezas produzem alterações na tensão de saída do retiﬁcador. 
- Como será visto adiante, a ação de controle da tensão de saída não deve se dar em 
intervalos inferiores a um ciclo da tensão de alimentação, sendo de pouco signiﬁcado o 
efeito da variação da razão cíclica, ao longo do ciclo da rede, na variação da tensão média 
de saída. Desta forma, o valor de razão cíclica complementar adotado na equação (2.96) é o 
que corresponde ao seu valor médio para um ciclo da tensão de alimentação. 
A expressão de razão cíclica complementar ao longo do semiciclo positivo da tensão 
de alimentação é dada por (2.97). 
D'(a›-t)=%-sen(a›-t) 0<oJ-t<1r (2.97) 
E, para o semiciclo negativo é dada por (2.98). 
D'(co-t)=l fc<co-t<2-rc (2.98) 
O valor médio para o ciclo completo da tensão de alimentação resulta em (2.99). 
. 1 1 D mz = -+- (299) 
,B - fr 2
‹ 
Substituindo o valor médio da razão cíclica complementar em (2.96), obtém-se 
(2.1oo).
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Gv(.‹)z LÁ .gl-9% <2.1oo) 
[3-1: 2 s-Col-R0,+l 
Rggglador de tensão 
O sinal de saída do regulador de tensão contribui com a forma de onda da corrente 
de referência do regulador de corrente, pela ação do multiplicador, como pode ser 
veriﬁcado na Fig. 2.21. Assim, este sinal deve ter uma ondulação cuja amplitude seja de 
ordem tal que não contribua para distorcer, de forma signiﬁcativa, a referência de corrente e 
por conseguinte a corrente de entrada, degradando o fator de potência do retiﬁcador. 
O sinal de saída do regulador apresenta ondulação na frequência de ondulação da 
tensão de saída do retiﬁcador, visto que o seu sinal de entrada é uma amostra desta tensão. 
Limitar a ondulação do sinal de saída do regulador é limitar portanto o seu ganho na 
ﬁeqüência da tensão de saída do retiﬁcador. 
Um regulador amplamente utilizado é o do tipo proporcional integral com um pólo 
na origem e o zero localizado no pólo da planta. A função de transferência é dada por 
(2.1o1). 
CV(s) = K, -12-" (2.1o1)S 
O ganho K. é calculado de forma tal que o ganho do regulador de tensão, na 
freqüência da ondulação da tensão de saída, seja um valor especiﬁcado. Tal especiﬁcação 
deve garantir um valor mínimo de distorção da corrente de referência. 
A implementação do regulador é mostrada na Fig. 2.29. 
RV R1 V cv 
E, 
Vvea 
V ref 
Fig. 2.29 `- Implementação de regulador de tensão. 
Os componentes do regulador são determinados utilizando as equações (2.102) e 
(2.1o3). '
5l
R K zl 2.102 . 
RV ( )
1 Z za 2.103 V 'Cv ' ( ) 
A Fig. 2.30 apresenta o diagrama de Bode da função de transferência do regulador 
de tensão. 
|cv‹s1 
dB 
20.Iog(Kv) 
fp f' 
Fig. 2.30 - Função de transferência do regulador de tensão. 
2.4.3 MALHA DIRETA DE CoNTRoLE DA TENsÃo DE ENTRADA 
A malha direta de controle da tensão de entrada tem por objetivo tomar a tensão de 
saída do conversor imune a variações da tensão de alimentação. Esta ação é chamada de 
feedforward e tem um caráter antecipativo. 
A malha de feedforward utiliza um ﬁltro do tipo passa baixa cujo sinal de entrada é 
uma amostra retiﬁcada da tensão de alimentação do retiﬁcador; A saída é um sinal de tensão 
CC que contém uma pequena componente altemada. O nível CC do sinal de saída é 
proporcional ao valor eﬁcaz da tensão da fonte de alimentação e atua no sentido de alterar a 
referênciade corrente quando da ocorrência de variações desta tensão. O sinal de saída é 
elevado ao quadrado e atua como denominador na composição- da referência de corrente. 
A componente altemada do sinal de saída da malha de feeayorward provoca 
distorção na referência de corrente e por conseguinte na corrente de entrada do retiﬁcador. 
Para cada 1% de ondulação deste sinal resulta em 1% de terceira harmônica na corrente de 
entrada [35] [36].
A 
É necessário portanto que o ﬁltro escolhido apresente boa atenuação das 
componentes harmônicas presentes na amostra da tensão da fonte de alimentação sem 
contudo comprometer a resposta dinâmica do sistema. A solução satisfatória consiste em
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um ﬁltro passivo do tipo passa baixa de dois pólos, cuja implementação é apresentada na 
Fig. 2.31. 
ve' 
Rff 
Rm 
T 0111 % Rzff TCm 
V" 
Fig. 2.31 - Implementação da malha de F eedforward. 
O ganho do ﬁltro é calculado considerando-se que a tensão de saída dele contribui 
com uma distorção harmônica de 1,5% na referência de corrente, a partir da componente 
de segunda ordem presente na tensão de alimentação retiﬁcada Ve, cuja magnitude é de 
66,2% da tensão de entrada do retiﬁcador. Assim, o ganho do ﬁltro é dado por (2.104). 
1 5 G = -*_ z o,o227 2.104 F óó,2 ( ) 
Como o ﬁltro tem dois estágios, caberá um ganho de ¡/GF = 0,15 para cada estágio. 
A freqüência de corte é calculada por (2,105), onde f é a ﬁeqüência da tensão de 
alimentação. 
fc, =2-f-,/GF =18Hz (2.1o5) 
Sendo
1 C1 =-_à_ 2.106 
4 
FF 2-1:-fcF-RIFF ( ) -A (2107) 2-1:-fc -R2”F CZFF : 
O valor de RF; é calculado de modo que a tensão Vpp tenha um valor mínimo 
especiﬁcado. Assim: 
O ° 'emin° 
1,414 = _~ (2_103) RFF +RlFF +R2,,.F
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2.5 REPRESENTAÇÃO POR DIAGRANIAS .DE BLOCOS 
A representação do retiﬁcador e das malhas de controle de tensão e corrente por 
meio de diagramas de blocos é mostrada na Fig. 2.32.
E 
I'
. 
V..
~ 
›:‹ ¢v‹s› ¡I! 1/Vﬁ” R1 ›I‹ CNS) H WS HG(s ) E 
GV2(S)
+ 
Fig. 2.32 - Representação por diagramas de bloco do conversor e malhas de controle. 
O diagrama de blocos da Fig. 2.32 pode ser reduzido ao diagrama da Fig. 2.33. 
ie(s) V ef Í r 
›I‹ E 1IVff' mo R1 .z. cus) 1Ns H G (s) 2 ' GV($) 
F ig. 2.33 - Representação por diagramas de bloco do conversor e malhas de controle. 
A função de cada bloco do diagrama da Fig. 2.33 é descrita a seguir. 
- C V(s) -› função de transferência do regulador da tensão de saída; 
- 517 -› ganho do bloco de feedforward; 
17 
- R1 -› constante que transfomaa o sinal de referência de corrente em sinal de 
tensão; 
- Rsh -› ganho do sensor de corrente de entrada; 
- CI (s) -› ﬁmção de transferência do regulador de corrente; 
- Vi -› ganho do modulador PWM;
S 
- K0 = K0, = K0, -› ganho do sensor de tensão de saída;
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- Amd -› valor médio do sinal que dá a forma de onda de referência de corrente. 
A ação de controle da malha de regulação da tensão de saída ocorre em intervalos da 
ordem do período da tensão de alimentação, sendo esta uma malha lenta quando comparada 
à atuação da malha 'que impõe a corrente de entrada. Desta forma, para projetar o 
compensador e analisar o comportamento da malha de tensão, a dinâmica da malha de 
corrente pode ser desprezada, ou seja, seus blocos são substituídos por um ganho. 
O ganho que relaciona a corrente de referência I,,,,, e a corrente no indutor ILB é dado 
por (2,109). 
H zíäzi 
(2.1o9) Ima Rsh 
O diagrama da Fig. 2.34 mostra simpliﬁcação no diagrama de blocos do sistema de 
controle do retiﬁcador, onde a malha de corrente é substituída por um bloco com ganho H. 
V f 
F ig. 2.34 - Representação por diagramas de blocos do conversor e malhas de controle. 
A partir do diagrama de blocos e as respectivas funções de transferência é possível 
avaliar o desempenho da malha de controle da tensão de saída. 
2.6 coNcLUsõEs 
Este capítulo apresenta o estudo em regime permanente do retiﬁcador monofásico 
de três níveis, os modelos para análise dinâmica e projeto de malhas de controle para 
imposição de corrente senoidal na entrada e regulação das tensões nos estágios de saída do 
retiﬁcador. Foram detemlinadas as expressões para o cálculo dos elementos armazenadores 
de energia (indutores e capacitores) e esforços de tensão e corrente nos semicondutores. 
A análise da operação do retiﬁcador monofásico em regime permanente mostra um 
ﬁmcionamento idêntico a dois conversores do tipo boost, onde cada conversor opera 
durante um semiciclo da tensão da fonte de alimentação.
l
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Do ponto de vista da ondulação da corrente de entrada, do ciclo de trabalho e da 
ondulação da tensão total de saída, o retiﬁcador monofásico de três níveis apresenta o 
mesmo comportamento do tradicional estágio pré-regulador constituído por uma ponte de 
diodos e conversor boost.
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CAPÍTULO 111
~ RETIFICADOR TRIFÁSICO DE TRÊS NÍVEIS COM MODULAÇAO 
POR VALORES MÉDIOS INSTANTÂNEOS DA CORRENTE DE 
ENTRADA 
3.1 INTRODUÇÃO 
Nas fontes de alta potência, tipicamente 12 kW, são utilizados como estágios pré- 
reguladores retiﬁcadores trifásicos. 
A opção por estruturas trifásicas é baseada nas vantagens que estas proporcionam, 
seja do ponto de vista do sistema de alimentação que fornece energia com correntes 
equilibradas, seja do ponto de vista do próprio retiﬁcador, que processa energia através dos 
diversos elementos distribuídos na três fases. Assim, com retiﬁcadores trifásicos, é possível 
utilizar as tecnologias disponíveis de semicondutores, elementos magnéticos e capacitores. 
' Outro aspecto importante, relacionado com topologias trifásicas, é a aplicação 
nestes, com as devidas considerações, de soluções para problemas tais como comutação e 
controle, desenvolvidos para sistemas monofásicos. 
Neste capítulo é analisado o retiﬁcador trifásico de três níveis, a sua operação 
dinâmica e em regime permanente. A técnica de .controle para operação com fator de 
potência unitário e tensão de saída regulada, tal qual descrita para o caso monofásico, é 
denominada modulação por valores médios instantâneos da corrente de entrada. 
3. 2 RETIFICADOR TRIFÁSICO DE TRÊS NÍvE1s - 
O processo de obtenção do retiﬁcador trifásico de três níveis consiste em associar 
três retiﬁcadores monofásicos alimentando oi mesmo estágio de saída, resultando na 
topologia apresentada na Fig. 3.1.
. 
No retiﬁcador trifásico é dispensável a conexão entre o ponto central da tensão de 
saída e o neutro do sistema trifásico que alimenta o retiﬁcador. A não conexão traz como 
vantagem a não circulação nas linhas do sistema de alimentação, de componentes
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harmônicas de seqüência zero, principahnente as de ordem baixa como a terceira 
harmônica. 
‹›=››«Ã=›BzÃ»==zÃ C.. .E 
DSP DS í Ê MK ,A 1 2 §R°` SW] ÊÉ 
Vez LB: B 
DSP3 DS4
O ~ O fm ~ šãl lã 
ve, LB; DSP5 use 
6) rvvw ,.° 
*E 
sm rêﬁ; co: ÊR” 
°B‹Z§°BõÃ°B«Ã 
Fig. 3.1 - Retiﬁcador trifásíco de três níveis. 
3.3 DESCRIÇÃO E PRINCÍPIO BÁSICO DE OPERAÇÃO 
É apresentado na Fig. 3.2 o diagrama esquemático do retiﬁcador trifásico de três 
níveis, incluindo O estágio de potência e as malhas de controle necessárias para que O 
retiﬁcador opere com fator de potência unitário e tensão de saída regulada, utilizando a 
técnica de modulação por valores médios instantâneos da corrente de entrada. 
No sistema de controle é necessária apenas uma malha de tensão para manter 
regulado o valor médio da tensão de saída do conversor, de acordo com o sinal de 
referência de valor ﬁxo preestabelecido. A amostragem da tensão de saída para 
retroalimentação é obtida com a utilização de dois sensores do tipo resistivo, cujos sinais' de 
saída são somados e O resultado comparado à referência de tensão. ~ 
A corrente em cada fase do sistema de alimentação é imposta por uma malha 
especíﬁca de corrente. São necessárias três malhas que operam de forma independente, 
gerando os sinais que detemiinam a razão cíclica dos sinais de comando dos seis 
intenuptores do conversor. 
Em cada fase do retiﬁcador, para amostrar a tensão de alimentação, gerando o sinal 
que dá a forma da referência de corrente e fomece o sinal de entrada da malha de 
feeaforward, é utilizado um sensor de tensão. 
Um sensor para amostrar a corrente de entrada do retiﬁcador é inserido em cada 
fase, gerando o sinal a ser comparado com a respectivo sinal de referência de corrente.
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F ig. 3.2 - Retiﬁcador trzfásico de três níveis e malhas de controle. ' 
3.4 OPERAÇÃO DO CONVERSOR EM REGIME PERMANENTE 
Um circuito equivalente para o conversor pode ser obtido analisando as formas de 
onda das tensões de entrada do retiﬁcador, em relação ao ponto central de conexão dos 
capacitores do estágio de saída, vw, vw e vco. . 
Dmante o semiciclo positivo da tensão da fonte de alimentação ve 1, a tensão entre os 
pontos A e O apresenta nível 0, enquanto o interruptor SP1 se encontra em condução, e 
nível +E quando o diodo DB, conduz a corrente de entrada. De outro modo, durante o
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semiciclo negativo da tensão de entrada, a tensão vw apresenta nível zero durante o 
intervalo de condução do interruptor SP2 e nível -E quando o diodo DB; conduz. O 
comportamento das tensões vB0 e vw segue o mesmo padrão observado para a tensão VAO. 
Veriﬁca-se que estas tensões apresentam três niveis, +E, O e ~E. 
As ﬁguras 3.3, 3.4 e 3.5 mostram as tensões vA0, vw e vco, respectivamente, 
considerando para efeito ilustrativo, uma baixa ﬁeqüência de comutação do interruptores. 
As tensões apresentam a componente fundamental, na ﬁeqüência do sistema de 
alimentação.
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F ig. 3.3 - Tensão na entrada do retificador, fase I. 
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Fig. 3.4 - ensão na entrada do retiﬁcador, fase 2.
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Fig. 3.5 - Tensão na entrada do retíﬁcador, fase 3.
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O circuito equivalente para o conversor, que permite a sua análise em regime 
permanente, é apresentado na Fig. 3.6. Neste circuito o sistema de alimentação trifásico é 
interligado, através dos indutores boost, a três fontes resultantes da operação do retiﬁcador. 
As fontes representam as formas de onda mostradas em 3.3, 3.4 e 3.5. 
Ve1 |_31 VAO ® rYY\^. ® ÍD 
Iz1 
Vez LB: VBO 
~ ® WB- ea ‹› __'› 
b2 
Ve3 L33 VCOC 
TD 
|e3 
F ig. 3. 6 - Circuito equivalente do retíƒicador trífásico. 
Considerando o sistema sem perdas e a corrente de entrada puramente senoidal, a 
potência cedida pela fonte ve ¡ é a mesma absorvida pela componente fundamental da tensão 
da fonte vw. Vale ressaltar que as componentes harmônicas das tensões destas fontes não 
absorvem potência ativa do sistema de alimentação. Há portanto circulação de potência 
reativa no sistema. 
Uma consideração relevante para a análise a seguir é que, sendo pequeno o valor da 
indutância LB 1, a queda de tensão através deste, provocada pela componente fundamental da 
corrente de entrada, é desprezível em relação às tensões de alimentação e da componente 
fundamental de tensão gerada pela ação do retiﬁcador. A Fig. 3.7 mostra o diagrama 
fasorial do circuito equivalente do retiﬁcador, onde a componente fundamental da tensão 
vw apresenta uma defasagem praticamente nula com relação à corrente de entrada do 
retiﬁcador. Assim, a potência recebida por esta fonte, dada pelo produto do valor eﬁcaz da 
sua componente fundamental pelo valor eﬁcaz da corrente de entrada, é igual à potência 
cedida pela fonte de alimentação v., 1. Esta igualdade é apresentada em (3.1). 
VLB1 
iB1 V9 
VLB1 
VAo1 
F ig. 3. 7 - Díagramafasoríal do circuito equivalente do retíﬁcador trzfásico. 
Ve'Ie :VA01 'Ie
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Portanto 
VAO] = V; (3.2) 
Sendo VAO! o valor eﬁcaz da componente fundamental da tensão VAO. 
A componente fundamental de v A0 apresenta defasagem nula em relação à tensão da 
fonte ve¡. Assim: 
vA01(a›-í)=x/E-Ve -sen(w-t)› (3.3) 
O valor médio instantâneo da tensão v A0 representa o valor da componente desta 
tensão a cada período de comutação. 
1 Tz 
v,,0m,,‹‹›› -1) = 7- - 1; 1 ‹s.4› s “W ' s 
Resolvendo: 
v,W(w-z*)=E~[1-D(w-1)] 0.5) 
Igualando (3.3) a (35), obtém-se (3.6). 
\/E-Ve -sen(oJ-t)=E-[1-D(w-t)] (3.6)
E 
D(co-t)=1--J-EEL/e--sen(a›-t) (3.7) 
Ou 
D(a)-t)=1-Ê-sen(a›-I) (3.8) 
A comparação entre (2.17) e (3.8) mostra que a expressão da razão cíclica ao longo 
do período da fonte de alimentação, para uma fase do retiﬁcador trifásico, é a mesma para o 
caso do retiﬁcador monofásico. 
Em cada fase do retiﬁcador circula tuna corrente senoidal com mesmo valor eﬁcaz e 
defasadas entre si em l20°. Adotando-se a seqüência de fases I,2,3 para o sistema de
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alimentação, as equações (3.9), (3.10) e (3.11) .representam a corrente em cada fase do 
retiﬁcador. 
í (oa-t)=\/E-Ie -sen(co-t) (3.9) el 
íe2(oJ-t)=\/E-Ie -sen(w~t--Ê-75) (3.10) 
ie3(a›-I) =\/E-I, -,sen(a› -t+ 
2-rc 
-š--) (3.ll) 
resenta as formas de onda das corrente de entrada do retiﬁcador para A Fig. 3.8 ap 
meio ciclo da tensão de alimentação, considerando a seqüência de fase deﬁnida acima.
A 
E . Ie 
Íe3 ¡e2 
O 
1:/3 2.1:/3 1: › 
‹n.t 
-Ji-'le 
Fig. 3.8 - Formas de onda das correntes de entrada. 
A razão cíclica para cada interruptor é dada de acordo com (3.8), deduzida para uma 
fase, observando-se a defasagem correspondente. Assim: 
D¡(a›-t)=1--É--|sen(a›-I)| (3.l2) 
D2(a)-t)=1---sen(a›-t)--ší (3.13) 
D3(oJ-t)=l---sen(a›-t)+-lc (3.14) 
A Fig. 3.9 mostra a variação de razão cíclica de cada interruptor para meio período 
da tensão de alimentação do retiﬁcador. .
A
1 
Dmin “““““““““““““ ''''''''''''' “ 
D1 D3 
O 1r/2 it › 
(ol 
F ig. 3.9 - Razão cíclica dos interruptores. 
O valor médio da corrente em cada diodo do retiﬁcador, para um período de 
comutação, é obtido multiplicando a razão cíclica complementar pela corrente de entrada 
Í IDBI :[1-D1].1e, (115) 
A corrente média instantânea é obtida substituindo corrente e razão cíclica em (3.l5) 
por seus respectivos valores instantâneos.
V 
íDB1(co-t):[1-D,(a)-1)]-ie1(oJ-t) (3.16) 
E, substituindo (3.9) e (3.12) em (3.l6), obtém-se (3.l7). 
_ 1 
z,,B1(a›-t) =[1-{1-E-sen(oJ -t)):|-\/E-Ie, ~sen(co-t) 
Resolvendo: 
\/É -1 
im! (co -t) = --ei-sen2(co -t)
B 
Seja a corrente parametrizada no diodo dada por (3.19). 
Então
4 
íDB1(co-t)=sen2(a›-t) 
iDz;1(w'Í) : iD1s¡ ((9 
2 .Iel 
(317) 
(3.1s) 
(3.19) 
(320)
64 
A expressão da corrente média instantânea normalizada para corrente no diodo DB, 
dada por (3.20) é válida para o intervalo O < w -t < rc , que corresponde ao intervalo em que 
a corrente na fase 1 é positiva, e o diodo DB, altema com o interruptor SP1 a condução da 
corrente desta fase. 
Como pode ser veriﬁcado na Fig. 3.8 a corrente na fase 3 é positiva no intervalo 
O < oa -t < rc/ 3. Durante este intervalo o diodo DB; conduz a corrente da fase 3, quando 
SP3 se encontra bloqueado. A corrente média instantânea neste diodo é dada pelo produto 
da corrente de entrada, fase 3, pela razão cíclica complementar do interruptor SP3. 
íDB3(w-t) = [1-(1~%-seníw -t +2-šf-JH-\/E-Ie, -sen{m-t+2%) (3.2l) 
Resolvendo: 
. 1 2- 
zDB3(co-t)=š-\/E-Ie, -sen2(a›-t+T7t) (3.22) 
Normalizando 
._'_ 2- 
zDB3(w-9 = seníw -1+-gl) (323) 
A corrente média instantânea norrnalizada para o diodo DB; é dada por (3.24), 
válida durante o intervalo 2-rc/3 <a› -t < rc , que corresponde ao intervalo para o qual a 
corrente na fase 2 é positiva. 
.__ 2- 
1DB2(w-t)=sen2(a›-t-Tri-) -- (3.24) 
A Fig. 3.10 apresenta as formas de onda de corrente média instantânea nomializada 
nos diodos DB¡, DB; e DB3. 
1 ___.....___...__ .......... .._.._._..._... 
O -,5 ¡DBa ÍDB1 ins: 
i 
°o fz/3 M2 2.1z/3 fz › 
0).! 
F ig. 3.10 - Corrente média instantânea normalizada em DB¡, DB; e DB3.
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A corrente média instantânea normalizadano estágio de saída do conversor, is (w -t) 
é resultante da soma das correntes nos diodos DB¡, DBz e DB3. A expressão da corrente de 
saída para meio ciclo da tensão de alimentação resulta da combinação de três expressões 
deduzidas para três intervalos distintos dentro de meio ciclo da rede. 
-intervalo] 0<o›-t<rc/3 
1`S(co-t)=íDB1(a)-t)+íDB3(co-t) (3.25) 
-intervalo2 ar/3<co-t<2-rc/3 
is (w -1) z z',,,,1(w -1) (326) 
-íntervalo3 2-rc/3<co-t<rc 
iS(co-t)=íD,,l(a›-t)+íDB2(a›-t) (3.27) 
Agrupando-se (3.25), (3.26) e (3.27), obtém-se (3.28), que representa a corrente de 
saída do retiﬁcador. 
ví- 3 1 
zS(co-t)=Z-Z-sen(3-co-t) (3.28) 
A equação (3.28 ) é válida para todo o ciclo da tensão de alimentação do retiﬁcador. 
A Fig. 3.11 mostra a forma de onda para corrente média instantânea normalízada no 
está io d ' " ^ g e saida do conversor. A ﬁequencia desta corrente é três vezes a do sistema de 
alimentação. 
Íslfﬂ-OL 
_ 1 ............... .._. ......................... _. 
0.75 
0.5 _ ..... .. 
0 1:/2 1: › 
' m.t 
Fig. 3.11 - Corrente média instantânea normalízada no estágio de saída.
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O valor médio da corrente em cada interruptor do retiﬁcador, para um período de 
comutação, é obtido multiplicando a razão cíclica pela corrente de entrada. 
Im = D, -Ie, (329) 
A corrente média instantânea é obtida substituindo as expressões de corrente e razão 
cíclica em (3.29) por seus respectivos valores instantâneos. 
im (w -r) = D, (w -1) - ie, (w ›f) (3.3o) 
E, substituindo (3.9) e (3.12) em (3.30), obtém-se (3.31). 
im (m ~t) = [1--É--sen(co -tü-\/E-121 -sen(co -t) (3.31) 
Para o interruptor SP2 a corrente média instantânea é dada por (3.32). 
isñ (oa -t) ={1-ä-sen(a› -t+-%;),l)¶-x/5-Ie, -seníw -t+-2%) (3.32) 
A corrente média instantânea no intemlptor SP3 é da por (3.33). 
ís,ä(co -1) =[1-Ê-sen(co -t-2'Tn);|-\/E-Ie, -seníoa -t-12%) (3.33) 
No ponto central de conexão dos capacitores, a corrente média instantânea é o 
somatório das correntes nos interruptores. 
í0(a›-t)=iS¡¡ (oa-t)+iS,¿ (fo-›t)+is,¡ (co-t) (3.34) 
Substituindo (3.31), (3.32) e (3.33) em (3.34), obtém-se (3.35). 
z'0(w -r)=%-sen(3-w-1) (335) 
Normalizando 
iolw-t)=i0(w-t)-TI3-_ (336) 
2 'Iel 
Então
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, l zoia)-ti=E-sen(3-a)-t) (3.37)
z 
No capacitor C0; circula a componente alternada da corrente do estágio de saída. 
Esta corrente é representada por (3.3 8), obtida a partir de (3.28). 
iC,,1(a›-t) =-:lt--sen(3-m-t) (3.38) 
Com as equações de corrente entrando no ponto central dos capacitores e em Co¡, 
determina-se a corrente no capacitor Coz. 
iCo2(oJ -t) = iC01(w - t) + io (co -t) 
l 
(3.39) 
Portanto 
Tí- l _ 
zcoz (co 
- t) = Z 
- sen(3 -(1) ~ t) (3.40) 
A Fig. 3.12 mostra as correntes no ponto central e nos capacitores do retiﬁcador.
A 
0.5 ¡° (M) 
¡c‹›1(‹ú.t) ¡ 
o 25 
°°2 (M) 
Ú) 
iii? 
it 
Fig. 3.12 - Corrente no ponto central e nos capacitores do retiﬁcador. 
As equações das tensões nos capacitores são obtidas a partir das equações de 
corrente. Então, a tensão no capacitor Co, resulta de (3.41). 
vC01(t)=% Ã-~-sen(3-w-t)¶-dt (3.41) 
Resolvendo 
1 E-Ie 
VCOIÚ)'15-É'í'iÍ"š-'S€Il(3'C!).-Í)-df (3.42)
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Nonnalizando Ê 5 Vcq (D'Í :VCq(@'U'w'C'~ 
Obtém-se (3.44).
1 
vcollw-tl=E~cos(3-co-t) (3.44) 
A tensão no capacitor Coz resulta de (3.45). 
1 \/É - Ie 
VC02(Í)=í -ﬂiTB~°'SeI'l(3'C0'Í):|'dÍ 
Resolvendo e parametrizando, obtém-se (3.46).
l vcozlw-tl:-E-cos(3-w-t) (3.46) 
_ 
A tensão total apresenta uma ondulação dada pelo somatório da ondulação da 
tensão em cada capacitor. 
vc (co -t) = vcol (co -I) + vcoz (co - t) (3.47) 
Substituindo (3.44) e (3.46) em (3.47), obtém-se (3.48). 
vce la) -Í = O 
V 
(3.48) 
No retiﬁcador trifásico a ondulação da tensão no barramento CC é nula. 
A Fig. 3.13 apresenta as formas de onda para ondulação parametrizada da tensão em 
cada saída do retiﬁcador.
C 
Com a especiﬁcação de ondulação da tensão de saída do retiﬁcador, determina-se 
os valores das capacitâncias de C0, e Coz. 
Cz-gala (149) 12-AE-0J~B 
Em (3.148) AE é a ondulação de tensão numa saída do retiﬁcador.
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1 
Vc‹›1(‹z›.t) Vc‹›2(‹n.t) 
T2- . 
' P 
-1 
T2' 
F ig. 3.13 - Formas de onda da ondulação de tensão nos capacitores do estágio de saída. 
A análise da ondulação da corrente de entrada na freqüência de comutação é a 
mesma realizada para o retiﬁcador monofásico, desta forma o valor da indutância de 
entrada é determinada por (2.50), reescrita em (3.50). 
\/É-Ve-Ai max LB=?-_i_- (350) fs-A.zLBmax 
Os esforços de corrente e tensão nos semicondutores são determinados pelas
~ mesmas equaçoes obtidas para o retiﬁcador monofásico. 
r ~ A 
3.5 ANALISE DA OPERACAO DINAMICA 
A análise da Fig. 3.14 sugere que o conversor apresenta seis intervalos idênticos de 
operação, para o ciclo completo da tensão de alimentação. São as seguintes as 
características comuns para os intervalos de operação: 
a) a tensão de uma fase do sistema trifásico de alimentação possui maior valor 
absoluto e sinal oposto às tensões das outras duas fases; 
b) o interruptor pertencente à fase com maior valor absoluto de tensão apresenta 
razão cíclica sempre menor. 
Em cada intervalo, três diodos comutam, um relacionado com a tensão de maior 
valor absoluto e dois relacionados com as tensões de mesmo sinal, de forma complementar 
a três intenuptores. Três diodos e três interruptores permanecem bloqueados. 
Considerando o intervalo de operação rc/3 < co -t < 2-fc / 3 , o retiﬁcador pode ser 
representado pelo circuito mostrado na Fig. 3.15, onde são mostrados os interruptores e 
diodos que operam no referido intervalo.
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A 
ve1 vez ves /,_`_\ 
. 
>< 
m.t› 
ml
~ Fig. 3.14 - Tensões do sistema de alimentação e razoes cíclícas dos interruptores. 
DB1 DBz col +E 
DsP _ 
_ 
Ve1 + LB1 A 2 l_I ÊRO1 
SÉ 
Ve z LB2 DSP3 + - B rw O N s_¿ " 
Išã 
Vez. LB3 C DSPS + - FH--| 1-E 
- K-1 1:1 §R.-.z lí; CQ _ 
DBS DB; 
Fig. 3.15 - Circuito resultante no intervalo š < co -t < 
Aplicando-se o modelo da chave PWM ao circuito da Fig. 3.15, obtém-se o 
diagrama mostrado na Fig. 3.16.
ve, 
+ LB1 1 
|¢1 
P1 
%_.a1 001 +5 
_ O Í* ¡a1 ÊRO1 6) _, D1,\ÀÁJ MM, @ ._ 
'L1 I‹z1.a1 z1
` 
Vez Laz 'C2 |.z Luz + - 2 ('YY\ c2 4- P ‹-- D ia;N ® ._ tn.. o ._ . *U izzaz az 
V°3 LB: ¡°3 E..d3 + - P3 KYYN °3 4- ias ® ._ DMKAH MM, @D .__ +E 
"-3 i¢3_d3 ¡3 Lil §Ro2 
Coz ' 
' 
Fig. 3. 16 - Modelo do conversor para obtenção da função G(s). 
Onde ' 
VM = -E 
Vw, z E 
VM, z E
E 
ÍL1 : "lei 
11.2 _ lcz 
11.3 : lcs 
Para obter a função de transferência G(s), são consideradas variações no tempo 
apenas das razões cíclicas e das correntes de entrada, sendo as outras grandezas 
consideradas invariantes no tempo. Desta forma, as fontes do sistema de alimentação e os 
estágios de saída na Fig. 3.16 são anulados, resultando no circuito apresentado na Fig. 3.17 
LB1 E.d1 
.___ GI) 
i|_1 
LB2 E.a2 
N Q o 
._
u 
im 
Fig. 3.1 7 - Modelo do conversor para obtenção da função G(s). 
(3.51) 
(3.s2) 
(3.53) 
(3.54) 
(3.55) 
(3.56)
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Da análise do circuito da Fig. 3.17, obtém-se (3.57). 
_ ILB(S) :f__ E G(S) - --_D(s) 3 --S . LB 
(3.57) 
Como pode ser veriﬁcado em (3.57), a função de transferência que relaciona 
corrente de entrada e ciclo de trabalho do interruptor é semelhante à deduzida para o caso 
monofásico, desta forma, o projeto do regulador de corrente pode seguir os mesmos 
critérios. 
A função de transferência que relaciona a tensão de saída e a corrente no indutor de 
entrada, é deduzida analisando o estágio de saída do conversor como urna impedância, 
capacitor em paralelo com resistor, alimentada por uma fonte que corresponde à corrente 
injetada no estágio de saída do conversor. 
E R Z,(s)=-(íl=--'1*-- (358) 
Is(s) s'Czz1`Rzz1+1 
A corrente injetada no estágio de saída do conversor é o somatório das correntes em 
três diodos. 
IS =IDB1+IDB2 +IDB3 (3.59) 
Sendo 
10,1 = D; -ILB (3.óo) 
IDB2 = D; -ILB (3.ó1) 
11,83 = D; -ILB (3.ó2) 
Substituindo (3.60), (3.6l) e (3.62) em (3.59), obtém-se (3.63). 
IS=I¿_BlD{+D;+D§) (3.63) 
Para relacionar a tensão de saída com a corrente de entrada é necessário substituir 
(3.63) em (3.5s). 
G,(s) = EQ = <D1` + D; + D;)- --Išl*_- (3.64) 
1LB(-9) fS`C‹›1`Rz›1+1
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Aplicando-se o mesmo critério utilizado no caso do retiﬁcador monofásico, os 
valores de razão cíclica complementar de cada interruptor em (3.64) são substituídos por 
seus respectivos valores médios ao longo de um ciclo da tensão da fonte de alimentação. 
Assim: 
Es G,(s)=l=3-( 1 +l)- R0* (3.ó5) 
IL¡,(s) [3-rt 2 s-Col-R0,+l 
Veriﬁca-se que a ﬁmção de transferência que relaciona corrente de entrada e tensão 
de saída, é a mesma, a menos do ganho, que a encontrada para o caso monofásico. 
Oregulador da malha de tensão pode ser projetado utilizando a mesma conﬁguração 
e praticamente os mesmo critérios adotados para o caso do retiﬁcador monofásico. Pode-se 
optar por um ﬁltro passa-baixa com freqüência de corte mais elevada e com resposta mais 
rápida, que o projetado para o retiﬁcador monofásico. Esta possibilidade é decorrente do 
fato da ondulação em baixa freqüência da tensão de saída do retiﬁcador trifásico ser 
desprezível, contribuindo de forma mínirna na distorção da corrente de entrada. 
3.6 coNcLUsöEs 
Este capítulo apresentou o estudo da operação do retiﬁcador trifásico de três níveis 
com fator de potência unitário. Irricialrnente foi apresentado o diagrama esquemático do 
conversor com as respectivas malhas de controle, destacando-se a necessidade de três 
malhas de corrente e urna de tensão.
I 
Foram descritas as tensões entre a entrada do retiﬁcador e o ponto central de 
conexão dos capacitores de saída. A partir das componentes fundamentais destas tensões, 
foram determinadas as expressões dos ciclos de trabalho dos interruptores do conversor. 
Constata-se que o ciclo de trabalho de cada interruptor apresenta a mesma expressão 
matemática deduzida para o caso monofásico, observando-se os respectivos desfasamentos. 
Os esforços de tensão e corrente nos interruptores são os mesmos apresentados no 
retiﬁcador monofásico. 
A ﬁeqüência da corrente injetada em cada estágio de saída é três vezes a freqüência 
da tensão de alimentação, resultando numa oscilação, com esta freqüência, na tensão de
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cada saída do retiﬁcador. A tensão total de saída apresenta ondulação nula, visto que, nas 
duas saídas as oscilações são em oposição de fase. 
A função de transferência que relacionam corrente de entrada e ciclo de trabalho do 
interruptor foi deduzida aplicando-se o modelo da chave PWM ao retiﬁcador. Esta função 
apresenta, tal qual para o caso monofásico, um pólo na origem. A função de transferência 
que relaciona tensão de saída e corrente de entrada apresenta a mesma forma semelhante à 
deduzida para o retiﬁcador monofásico, sendo o ganho a única diferença. 
Os critérios para determinar os parâmetros dos controladores de corrente e tensão 
são os mesmos estabelecidos para o caso do retiﬁcador monofásico.
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CAPÍTULO Iv 
SNUBBER PASSIVO NÃO DISSIPATIVO ASSOCIADO AOS 
RETIFICADORES MONOEÁSICO E TRIEÁSICO DE TRÊS NÍVEIS; 
OPERAÇÃO E ANÁLISE QUANTITATIVA 
4.1 INTRODUÇÃO 
O retiﬁcador monofásico de três níveis mostrado na Fig. 4.1 apresenta como 
principal problema, relacionado com comutação a recuperação reversa dos diodos DB 1 e 
DBz. A recuperação reversa dos diodos ocorre através de uma malha de baixa impedância, 
formada pelos interruptores, em condução, e cada estágio de saída, provocando elevados 
picos de corrente nos interruptores, ao mesmo tempo em que estes se encontram 
submetidos à tensão de saída do retiﬁcador, E. Portanto, durante a entrada em condução 
elevada quantidade de potência é dissipada pelos interruptores.
_ 
DB1 Ã +E 
DS DS 
cqlíl ÊRO1 
ve 1 2 ' LB |-*|<liIíl>|íI 
I O ^ ~¬~ zz tz ~ l = Síl |S_I°z 
coz *E 
. lí] §Roz DBZÃ ' 
Fig. 4.1 - Retiﬁcador monofásico de três níveis. 
A introdução de indutores conectando cada diodo e os interruptores estabelece uma 
impedância no caminho da corrente de recuperação dos diodos. Os indutores limitam a 
ta_xa de crescimento da corrente durante a entrada em condução de cada interruptor, além 
de reduzirem o valor de pico da corrente de recuperação reversa dos diodos, que também 
circula pelo interruptores. Estes elementos proporcionam entrada em condução do tipo 
“pseudo” ZCS para os interruptores. 
Outro problema relacionado com a comutação diz respeito à taxa de crescimento e 
oscilações, em altas freqüências, da tensão em cada interruptor, que podem ser controladas 
pela atuação de um capacitor operando em paralelo com cada interruptor durante O
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intervalo de bloqueio. A introdução do capacitor proporciona um bloqueio do tipo 
“pseudo ” Z VS para cada interruptor do conversor.
' 
A energia oriunda da recuperação reversa dos diodos, armazenada nos indutores, 
somado a energia armazenada nos capacitores de bloqueio, é transferida a outros dois 
capacitores e posteriormente ao estágio de saída do conversor. 
Uma rede de diodos proporciona a ligação entre os elementos armazenadores e 
entre estes e os estágios de saída do retiﬁcador. 
Os indutores que proporcionam entrada em condução tipo ZCS, os capacitores que 
proporcionam bloqueio tipo ZV S aos interruptores, juntamente com os capacitores para 
armazenamento de energia e a rede de diodos que interliga estes elementos, formam o 
circuito denominado snubber passivo não dissipativo. 
Sendo o circuito snubber passivo não dissipativo formado por elementos como 
diodos, capacitores e indutores, resulta num circuito simples e de baixo custo. Com a 
ausência de interruptores ativos, que implica na inexistência de circuitos auxiliares de 
comando e controle, bem como a ausência de elementos resistivos que dissipam energia, 
tornam o circuito robusto e de operação com alta eﬁciência. 
Este capítulo trata da aplicação de um circuito snubber passivo não dissipativo aos 
retiﬁcadores monofásico e trifásico de três níveis. São apresentados a concepção, análises 
qualitativa e quantitativa, simulações e resultados experimentais, obtidos a partir de 
protótipos, monofásico e trifásico, montados em laboratório. 
4.2 PROCESSO DE COMUTAÇÃO DOS SEMICONDUTORES 
4.2.1 RECUPERAÇÃO REvERsA DO DIODO E ENTRADA EM CONDUÇÃO DO 
INTERRUPTOR [33] 
Quando um diodo está no seu modo de condução direta e a corrente que ele conduz 
é reduzida a zero, seja em função do comportamento natural do circuito (em retiﬁcadores 
comutados pela rede), seja por aplicação de uma tensão reversa, o diodo permanece 
conduzindo em razão da presença de cargas armazenadas na sua junção pn. Estas cargas 
acumuladas requerem certo tempo para serem eliminadas, sendo este tempo denominado 
tempo de recuperação reversa do diodo. A forma de onda típica de corrente para a 
recuperação reversa de um diodo é mostrada na Fig. 4.2.
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Fig. 4.2 - Forma de onda de corrente de recuperação reversa de um diodo. 
O valor de pico da corrente de recuperação reversa é determinado por (4.1). 
dz 
1 =f-- 41 RM a dt ( ) 
Onde di/dt é a taxa de decrescimento da corrente direta do diodo IF. 
O termo ta é uma parcela do tempo de recuperação reversa, compreendido entre a 
passagem por zero da corrente e o seu valor de pico. O tempo total de recuperação reversa 
do diodo é dado por (4.2), e inclui o intervalo para o qual a corrente reversa no diodo 
evolui do seu valor máximo até zero, denominado tb. 
tr, F ta + tb (4.2) 
O tempo de recuperação reversa depende da temperatura da junção, da taxa de 
decrescimento da corrente e do valor da corrente direta no diodo antes do bloqueio. 
A quantidade de carga acumulada na junção, que é neutralizada durante a 
recuperação reversa do diodo, é determinada calculando a área do gráﬁco da corrente, 
mostrado na Fig. 4.1, no intervalo tn , assim:
1 Q":-~IRM-tn (4.3)
2 
A expressão da corrente de pico reverso vale então: 
IRM 
`= iz `tQ" (4.4)
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Normalmente o intervalo de tempo tz, é desprezível quando comparado a ta, e o 
tempo de recuperação reversa é praticamente igual ao tempo de crescimento da corrente no 
diodo em sentido inverso, resultando: 
t,, 5 ta (4.5) 
A equação (4.1) pode ser rescrita como: 
di 1 zr -_ 4.6 
Substituindo (4.6) em (4.4), resulta: - 
,Ú .fã =íQ_~ (47) df 1;, 
Desenvolvendo : 
_ 2~Q,, z,,- É (4.8) 
dz 
E, substituindo a expressão para tr, de (4.8) em (4.6), resulta (4.9). 
JW =`/2.Q,, -5 (49) 
A partir das equações (4.8) e (4.9), conclui-se que o tempo de recuperação e a 
corrente de pico reversa são dependentes da taxa de decrescimento da corrente direta. 
O efeito da recuperação reversa do diodo sobre o interruptor no retiﬁcador de três 
níveis de tensão pode ser analisado a partir da Fig. 4.3, que mostra as formas de onda 
idealizadas de tensão e corrente no interruptor. 
No intervalo referente à entrada em condução, o intermptor é submetido 
simultaneamente a uma corrente crescente e à tensão de um estágio de saída do retiﬁcador. 
Um pico de corrente correspondente à soma da corrente comutada entre o diodo e o 
interruptor e pico da corrente de recuperação reversa do diodo ocorre a cada comutação, 
podendo ser destrutivo para o interruptor.
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Fig. 4.3 - Tensão e corrente no interruptor. 
A potência dissipada durante a entrada em condução do interruptor num período 
com freqüência de comutação fg é dada por (4.10). 
I t P=V- - t --F-- -I L-I 4.10 ofS í{rr+2.d! F+2 RM ( ) 
dt 
De acordo com (4.9) a redução do valor de pico da corrente de recuperação reversa 
do diodo é obtida através da redução da taxa de decrescimento da corrente neste 
componente. 
A redução da taxa de decrescimento da corrente é obtida com a inserção de um 
indutor, em qualquer ramo da malha que contém o diodo, o interruptor e o estágio de saída 
do retificador, como mostra a Fig. 4.4. 
® <‹ J_- -> -> _ _ E _ 
F ig. 4.4 - Retíﬁcador com indutor de comutação. 
Em razão da presença do indutor Ls a tensão sobre o interruptor cai a zero antes do 
aparecimento de corrente com valor significativo. A tensão de saída é aplicada sobre o
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indutor durante o intervalo de bloqueio do diodo, impondo um decrescimento na corrente 
dado por (4.11). 
di E -=- 4.11 
df L, 
( ) 
As perdas no interruptor são anuladas durante a entrada em condução, visto que, 
durante esta comutação, não se veriﬁca tensão e corrente simultaneamente no 
semicondutor. As formas de onda de tensão e corrente no interruptor são mostradas na Fig. 
4.5. 
Í 5(Í) À -...-____._. 
IF + IRM 
EL dt- 
I I 
' › 
vsm A uz ur z 1
E
P
1 
F ig. 4.5 - Tensão e corrente no interruptor com a inserção do indutor de comutação. 
Para controlar a energia armazenada em Ls, carga e descarga, quando o interruptor 
ou o diodo boost bloqueia, o indutor deve estar inserido numa malha que contém uma fonte 
de tensão e diodos. 
A polaridade da fonte de tensão deve ser tal que absorva a energia acumulada no 
indutor quando o diodo boost bloqueia e se recupera, ou, de outra fomia, a polaridade da 
fonte deve ter um sentido tal que carregue o indutor do snubber quando o interruptor 
bloqueia.
_ 
O sentido de cada diodo deve ser tal que permita a carga e descarga do indutor de 
comutação Ls. 
A Fig. 4.6 apresenta o circuito que permite o controle da energia no indutor Ls.
81 
°B1 vez Dm -+ Co¡__ 
l- (5. fa
. 
Ê”
E 
T --›5 T 
ÍS 
Fig. 4.6 - Retíﬁcador com indutor de comutação e controle de energia. 
Na prática, a implementação da fonte de tensão pode ser realizada por um 
capacitor. 
4.2.2 BLOQUEIO Do INTERRUP1¬oR
_ 
A 
Para obter redução da taxa de crescimento e oscilações, amplitude e freqüência da
~ tensao no interruptor durante o processo de abertura, é necessário que ele esteja inserido 
numa malha que contém um capacitor e um diodo. O diodo deve possibilitar o caminho 
alternativo para corrente do interruptor, quando este é comandado a bloquear, desviando-a 
para o capacitor. 
A Fig. 4.7 mostra as possibilidades de circuitos para obter comutação ZVS no 
interruptor. 
DB] .¡.E ' DBI _¡_E 
¡DB1 
Ics cs °°| 
Ro' IDET ic; cs C°|| ROI 
ve LB D3! Ve LB Da' 
_ ta ._> S - T Te_› -ä S _ " is - ILS1 _ 
z) b) 
Fig. 4. 7 - Retiﬁcador com capacitor de comutação. 
A condição necessária para garantir bloqueio sob tensão nula no interruptor é que, 
no momento da sua abertura, a tensão em tomo da malha seja nula. Assim, no caso do 
circuito da Fig. 4.7-a) a tensão no capacitor Cs deve ser zero e no caso do circuito da Fig. 
4.7-b) a tensão no capacitor deve ser igual à tensão de saída do retificador. 
A Fig. 4.8 mostra as fomias de onda de tensão e corrente no interruptor. A taxa de 
crescimento da tensão é controlada pelo capacitor C, de acordo com (4.12). 
dv I -1 = _ 4.12 
dt Cs
( )
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vsﬂ) A 
dv; EF
P 
isa) A 1 
le 
' ›
1 
F ig. 4.8 - Tensão e corrente no interruptor com a introdução do capacitor de comutação. 
A limitação de derivada de tensão nos terminais do interruptor contribui de forma 
signiﬁcativa na redução de ruídos irradiados de alta freqüência. 
, , 
4.2.3 CIRCUITO SNUBBER COMPLETO z? 
Associando-se os diodos, capacitores e indutores ao retiﬁcador monofásico de três 
níveis, considerando a parte do retiﬁcador que opera no serníciclo positivo da tensão de 
alimentação, obtém-se o circuito apresentado na Fig. 4.49. 
I 
na 
B1 Cai ¿ ® ° A + E
- 
\-S1 
f: 
^ Daz 
® 
_ 
R" 
ve LB (D ¡ 
+ Cs1. 
- \ Dm *~› /° l -L 
T Íg S Í 
Fig. 4.9 - Circuito snubber completo. V 
A energia oriundada recuperação reversa do diodo boost e armazenada no indutor 
Ls; é transferida para um capacitor adicional Cuz, através da malha I formada pelos diodos 
Da; e Daz, o indutor Ls; e o próprio capacitor Caz, sendo posteriormente transferida' ao 
estágio de saída do conversor. Este capacitor recebe também energia acumulada no 
capacitor CS1, o qual se descarrega pela malha II estabelecida através do diodo Dzzz, dos 
capacitores Cs; e Cuz, do indutor Lsz e o interruptor S. O capacitor Ca; transfere energia ao 
estágio de saída se descarregando através da malha III estabelecida com os elementos ve,
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LB, Ls; e o estágio de saída formado por C0; e R0 1, garantido a operação do circuito snubber 
sem perdas. 
Os indutores Ls; e Lsz,os capacitores Czzz, Cuz, Cs; e Csz , juntamente com os diodos 
Da; a Daõ, formam um snubber passivo não dissipativo, para o retificador monofásico de 
três níveis, como mostra a Fig. 4.10. 
z D : °°" 
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Cm Da ........ .......... .__ ....... ..¡ LT! É Ro' 
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Lsz E C 
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Fig. 4.10 - Diagrama esquemático completo do retzƒicador monofásico de três níveis 
associado ao snubber passivo não dissipativo. Circuito 1. 
O circuito snubber elimina possíveis sobretensões durante o bloqueio dos diodos e 
garante tensao grampeada no valor da tensão de saída E, nos terminais do interruptor 
durante bloqueio. 
Podem ser obtidas outras topologias para o retiﬁcador de três níveis com snubber 
passivo não dissipativo. Estas topologias são apresentadas nas ﬁguras 4.11 e 4.12. 
081 ã D” + E °°' 1:1 
LS1 
Cm Da CS1 _ É Rm 
V* LB E 
rYY\ °“' à (9 =›« 'Í' à 
Lsz E * E °“ |=I 
Dez É Ds 
Fig. 4.11 - Diagrama esquemático completo do retiƒicador monofásico de três níveis 
associado ao snubber passivo não dissipativo. Circuito 2.
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Fig. 4.12 - Diagrama esquemático completo do retzﬁcador monofásico de três níveis 
associado ao snubber passivo não dissipativo. Circuito 3. 
4.3 ETAPAS DE OPERAÇÃO E EQUAÇÕES CORRESPONDENTES 
As etapas de operação referentes às comutações que descrevem o funcionamento do 
conversor associado ao circuito snubber, mostrado na Fig. 4.10, são apresentadas nas 
ﬁguras 4.13 a 4.21. Com o intuito de facilitar a análise da operação do conversor, são feitas 
as seguintes simpliﬁcações: 
-a) a fonte de tensão e o indutor boost são substituídos por uma fonte de corrente 
constante, visto que durante um período de comutação a variação desta corrente é 
desprezível, ou seja, ie = I ; 
- b) os estágios de saída são substituídos por fontes de tensão constante, com valor 
igual à tensão média de cada saída; 
c) todos os componentes, semicondutores, capacitores e indutores são considerados 
ideais. 
Etapa 1 (t0-t1): O diodo boost conduz a corrente de entrada transferindo energia 
para o estágio de saída. A Fig.4.l3 apresenta o circuito equivalente para a etapal. 
Da3 E DB1 {_cIz1 ._._. oa: 
L1 CS1 
E + hi 
| Da1 S 
.L (Ê ' í_L 
'Z' M _ 
E |'_° 
L2 csz 5 °” E C32 T DB2 Das 
Fig. 4.13 - Etapa I.
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Durante esta etapa, o capacitor CS1 permanece carregado com uma tensão igual à 
tensão de saída E, o capacitor Ca; permanece descarregado e através do indutor circula a 
corrente de entrada do retiﬁcador. 
í¿_,(t) = I (4.13) 
Vc, (t) = O (4. 14) 
VCS (t) = E (4.15) 
A duração da etapa é determinada pelo circuito de controle. 
Az, =(f,-f2)=(1-D)-TS . (4.1õ) 
Onde T S representa o período de comutação e D o ciclo de trabalho do interruptor S. 
Etapa 2 (t1-tz): (linear). No instante t=t¡ o interruptor S é comandado a conduzir, o 
diodo DB; permanece conduzindo e a tensão da saída E é aplicada sobre o indutor L,¡. 
Parcela da corrente da entrada é desviada para o inten'uptor, crescendo linearmente a partir 
de zero até o valor I, e na mesma proporção a corrente no diodo DB; decresce desde I até 
zero, quando a etapa termina. 
O circuito equivalente para esta etapa é apresentado na Fig. 4.14. 
Da2 
LS1 CS1 
E + Lí 
| Da1 S 
_L E) ¬ .L 
'I' Da4 T |íE 
Ls2 Cs2 
Da5 E š Ca2 T DB2 nas 
F ig. 4.14 - Etapa 2. 
A corrente no indutor é dada por (4.17), sendo a taxa de decrescimento desta função 
da tensão de saída e da indutância Lsz. 
, E z¡_s(t)=I---t (4.17) 
LS 
A tensão no capacitor Ca; permanece nula durante esta etapa.
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va, (1) = 0 (4.18) 
O 'capacitor CS1 permanece carregado com uma tensão constante de mesmo valor da
~ tensao de saída. > 
vcs (t) = E (4.l9) 
A duração desta etapa é calculada igualando a expressão (4.l7) a zero, resultando 
em (4.20). 
Afz(fz -1;) = S <4.2‹›› 
Etapa 3 (tz-t3): (ressonante). Quando a corrente no indutor se anula, o diodo DB, 
bloqueia. O capacitor CS1 se descarrega transferindo energia para o indutor LS1 e para o 
capacitor Caz, cuja tensão começa a crescer. É estabelecida uma oscilação ressonante entre 
CS1, CS1 e LS1, com uma freqüência dada por (4.2l). 
1
` 
w =-`/TT 
A 
(4.21) 
Sendo C a capacitância resultante da associação série entre CS1 e CS1, que é 
detemúnada por (4.22). 
C -C C:-Li 4.22 
C, +C,, 
( ) 
O interruptor conduz a corrente de entrada somada à corrente do indutor. 
O circuito equivalente correspondente à etapa 3 é apresentado na Fig. 4.15. 
D 3 
DB1 Z§_<>‹a1 
a -É 
_ ,_ Da2 
LS1 CS1 
E Sl?- 
|° Da1 
.L G) " 
S 
.L T Da4 '-' 
E l--' 
Lsz csz 
E' M E Ca2 '-T DBZ DaG 
Fig. 4.15 - Etapa 3. 
A corrente no indutor evolui de forma ressonante de acordo com (4.23).
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_ 
- E 
:L (t) = -_- - sen(a› -t) (4.23) 
co - LS 
A tensão no capacitor CS1 vale: 
2 2 
vcs (1) = E1,-[¢0s(w -1) + íz -1] (424) 
Ú) cos 
Sendo cas a freqüência de ressonância entre LS1 e CS1, dada pela equação (4.25) 
_ 
A tensão no capacitor Ca; evolui a partir do valor zero de acordo com (4.26).
2 
- 
veda) z E-9"?-[1-z‹›s(w -1)] 
' 
(4.2ó) 
co 
A etapa prossegue até a descarga completa de CS1, sendo o tempo de duração 
calculado igualando a equação (4.24) a zero, assim:
H
2 
acosíl -ÊTJ wS mz = (13 -fz) = -w*- 
V 
‹4.2v› 
Em (4.26) wa representa a freqüência de ressonância entre Ls; e Ca; que é dada por:
l 
wa = É (4.28) 
LS . CU 
A corrente no indutor no ﬁnal desta etapa é determinada substituindo (4.27) em 
(4.23), resultando em (4.29). 
_ E zLs(f3)=1m =--Í-\/2-mf -mz (429) 
cos -Ls 
A tensão no capacitor Ca; alcança um valor no ﬁnal desta etapa, dada pela equação 
(4.30), obtida substituindo (4.27) em (4.26), assim:
2 
vczz(Í3) : Vczzs : E (4-30)
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O capacitor Cs; se descarrega completamente até o ﬁnal da etapa, assim: 
Veras) : Vcs: : O (431) 
Etapa 4 (t3-t4): (ressonante). Quando a tensão em C 1 atin S ge zero, no ﬁnal da etapa 
A 3, o diodo Da; é polarizado diretamente dando inicio à eta 4 pa . Durante esta etapa, o 
indutor Ls; se descarrega completamente transferindo ener ia g para o capacitor Czzz. A etapa 
termina quando a corrente no indutor se anula. 
O circuito equivalente que representa a etapa 4 é mostrado na Fig. 4.16. 
DB1 ÊT1 Da3 ___ E 
_ + Da2 
Ls1 CS1 
_ E 
¡_- 
I Da1 S 
.L Ê) '* .L 
Da4 
E I- 
Ls2 Cs2 
Daõ 
Cﬂz 'Í DBZ nas É E 
Fig. 4.16 - Etapa 4. 
A corrente no indutor evolui segundo a equação (4.32) 
-E-\/2-co 2 cuz , S - E-wa lLS(Í):~'C0S(wa'Í)+'ñ'Sen(wa'Í) 
A tensão no capacitor Ca; é dada por:
2 
vC.,(f) = Zi;-¢0S(w. -1) +%)l-\/2-wj -mz -sen(w,, «z) (433) 
O intervalo de duração da etapa é dado pela equação (4.34), e é obtido igualando a 
expressão de corrente no indutor a zero. 
L 
12-cof -QJZ1 atall -iz- 
wa N4(Í4_t3):~ ( ) 4.34 
No ﬁnal desta etapa o capacitor Ca; se encontra c arregado com um valor de tensão 
dado por (4.35), substituindo (4.34) em (4.33).
89 
wa 
vCa(t4) : VCa4 : EÍ
1 
O capacitor CS1 se mantém descarregado durante esta etapa, portanto: 
Vcs(Í4) = Vc.‹4 : Vczs = O (4-36) 
Etapa 5 (t4-t5) (PWM). Corresponde à etapa PWM da operação do conversor. 
Durante esta etapa, os estados dos elementos ressonantes permanecem inalterados, 
mantendo os valores do ﬁnal da etapa 4. O circuito equivalente para análise desta etapa é 
apresentado na Fig. 4 17. 
. -
D DB1 Ca1 as %E 
_ + Da2 
|__s1 CS1 
E l_- 
| Da1 S › 
J_ C-E ”' .L T Da4 T 
E I-_~ 
Lsz csz 
Da5 E 
DBZ E2 Da6 ? 
Fig. 4.1 7 - Etapa 5. 
1,3 (1) z o (437) 
vcs (1) = o _ (438) 
vc, (1) = 
. (439) 
Etapa 6 (t5-t6): Quando o interruptor é comandado a bloquear, o capacitor CS1 se 
encontra completamente descarregado, a corrente de entrada é desviada do interruptor para 
o capacitor através do diodo D,,1. A tensão em CS1 cresce com uma derivada (dv/dt) 
controlada e deﬁnida pela relação entre a corrente de entrada e a capacitância de CS1, 
proporcionado um bloqueio pseudo ZVS para o interruptor. A etapa termina quando a 
soma das tensões nos dois capacitores se iguala à tensão de saída, polarizando diretamente 
o diodo Da; que entra em condução. 
A corrente no indutor permanece nula, a tensão no capacitor C,,1 inalterada e com o 
mesmo valor do ﬁnal da etapa 5. ..
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O circuito equivalente para análise da etapa 5 é mostrado na Fig. 4.18. 
V 3 DB1 cz1 °° ?E 
_ + Da2 
LS1 CS1 
E JT- 
I Da1 S 
J. G) ' .L "-" Da4 T 
E I-_ 
Lsz csz 
Da5 E 
DBZ ÉÊLZ Das T 
Fig. 4.18 - Etapa 6. 
ig (1) šo (4.4o) 
va, (1) = E - 91 (4.41) ms 
A tensão no capacitor CS1 é dada pela equação (4.42) 
vCS(t) = L - t (4.42) CS 
O intervalo de duração da etapa é dado por: 
Ar6(r6 -rs) = -%) (4.43) 
Substituindo (4.43) em (4.42), determina-se a tensão em CS1 no fmal da etapa, que é 
dada por (4.44). 
wi? 
vcs (tô) : Vczó : E `(1_:)~) (4-44) 
A tensão no capacitor Ca; no instante ﬁnal da etapa é dada por (4.45). 
_ wa 
vczz (tô) : Vczzó : Vczzs : Vczz4 : E (4-45) 
Etapa 7 (tô-t7): (ressonante). Durante esta etapa continua o processo de carga do 
capacitor CS1. Parcela da corrente de entrada é desviada para a malha que contém o 
capacitor Cuz, sendo iniciado o seu processo de descarga.
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A corrente no indutor, durante o intervalo de duração desta etapa, evolui 
minimamente, pois o seu crescimento encontra na malha que percorre a oposição da 
indutância de Ls; e da tensão de saída E. De outra forma, o valor da capacitância de Ca; é 
elevado quando comparado ao de CS1. Assim, a tensão em Cal pode ser considerada 
constante durante esta etapa.
_ 
A corrente no indutor é dada por (4.46). 
z¿_, (1) = 1- [1 -¢<›z(zz›S -1)] (446) 
A expressão da tensão no capacitor Ca; é dada por: _ 
vC,,(z‹) = E - É-°-1 (4.47) 
0,5 
A Fig. 4.19 apresenta o circuito equivalente referente à etapa 7.
ç 
D 3 DB1 Ca1 a TE 
_ *_ Da2 
L51 CS1 
E +l.í' 
I Da1 S 
_|_ É) ' __L T Da4 - 
E +- 
Ls2 CS2 
Daõ E É Ca2 T DBZ Da6 
Fig. 4.19 - Etapa 7. 
A tensão no capacitor CS1 vale: 
vcs (t) = - sen(ws -t) + E - E - % (4.48) 
A etapa termina quando a tensão no capacitor CS1 se iguala à tensão de saída, assim: 
vcs (tv) : Vcs? : E (4-49) 
A duração desta etapa e dada por (4.50), que é determinada substituindo (4.48) em 
(4.49). 
(E-ma -Cs) asen -T  
Az,(r6 -1,) = -%0)-,_ (4.5o)
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A partir da simplificação para o cálculo da duração da etapa, é estabelecido que a 
tensao em Ca; permanece constante, assim: 
ml? 
vCa(t7) : VCa7 :Eí 
A corrente no indutor Ls no ﬁnal da etapa é calculada substituindo (4.50) em (4.46), 
resultando em (4.52). 
z¿S(f7)=1m z1¬/12 -E2 -wƒ -Cj (452) 
Etapa 8 (ty-tg): (ressonante). Quando a tensão no capacitor CS1 se iguala à tensão de 
saída o diodo Da; é polarizado diretamente iniciando a etapa 8, que apresenta uma 
oscilação ressonante entre o capacitor Ca; e o indutor Lsz, como mostra o circuito resultante 
apresentado na Fig. 3.20. Durante esta etapa, o capacitor Ca; transfere energia para o 
indutor. 
No equacionamento desta etapa, a corrente inicial no indutor é considerada nula. 
A corrente no indutor durante a etapa é dada por: 
_ fc z,¿(z) z E Zi -sen(ma -1) (453) 
O circuito equivalente que representa esta etapa é apresentado na Fig. 4.20.
D DB1 É” aa .TE 
_ _._ Da2 
|_s1 CS1 
E + Li 
| Da1 /S .L G) _¿_ T Da4 - 
E lí 
Lsz csz 
Da5 E Ê Ca2 T DBZ Da6 
F ig. 4.20 - Etapa 8. 
A tensão no capacitor Ca; evolui segundo a equação (4.54). 
vca (1) = - ¢0s(zz›a -f) (454)
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No fmal da etapa a corrente no indutor é igual a corrente de entrada, portanto: 
im (18) = Im = I (4.55) 
O intervalo de duração da etapa é calculado substituindo (4.55) em (453), 
resultando em (4.56). 
LS aos -I asen - --- 
Ca wa -E 
Az. z (18 -1,): -T_- (456) 
A tensão no capacitor Ca; no final da etapa é determinada substituindo (4.56) em 
(3.54) resultando em (3.57). 
2 2 2 2 
1 Ca E coa Ls I aos 
Vc‹z(ts):Vczzs : 
(0 
` 
C (4-57) 
Etapa e 9 (tg-19): (linear). A etapa inicia quando a corrente no indutor se iguala à 
corrente de entrada e os diodos Da; e Da; bloqueiam. Durante esta etapa, o capacitor Ca; 
transfere energia para o estágio de saída, até que este se descarregue completamente. 
A corrente no indutor é constante e igual à corrente de entrada. 
im (t) = I (4.58) 
A tensão no capacitor Ca 1 é descrita pela equação (4.59). 
1 1 Ca-E2-wj-Ls-12-wj vC,,(z)=-C-z+m- › C (459) 
A tensão no capacitor CS1 pemianece com valor igual à tensão de saída. 
vCS(t) = E (4.60). 
O circuito equivalente relativo a etapa 9 é apresentado na Fig. 4.21.
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D 3 DB1 cz1 
a 
__Ê 
_ + Da2 
1.51 CS1 
E -1-H; 
_ 
| Da1 s ¢@ ' .L 'T Da4 'Í 
E I-_ 
LS2 CS2 
Da5 E 
2£š‹3a2 '=P DBZ Da6 
Fig. 4.21 - Etapa 9. 
A duração desta etapa é determinada igualando a tensão do capacitor Ca; a zero na 
equação (4.59), resultando: 
C c,,.E2- ,Z-LS-15 j Az9z(z9-z8)=I'(: . °° C 
°° 
(4.ó1) 
As formas de onda para corrente no indutor Ls, tensão e corrente no interruptor S, 
tensão nos capacitores Cuz e Csz, decorrentes das etapas descritas acima, são mostradas na 
Fig. 4.22.
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I I 
comando de S 
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z 
f 
É 
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I+IL _ S35 
E ism 
¬ P 
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E 
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Ç
P 
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_
P 
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ng tz 13 t4 :gi ts t1 tz 19 t 
DJS 
Fig. 4.22 - Formas de onda para comutação. 
4.4 RESTRIÇÕES DE o1>ERAÇÃo 
Para que as etapas de operação do conversor prossigam de acordo com o descrito 
no item 4.3, resultando na operação de forma desejável do circuito snubber, ou seja, 
comutação suave dentro da faixa de corrente de entrada especiﬁcada, as restrições 
seguintes devem ser observadas.
96 
4.4.1 ENERGIA ACUMULADA No CAPACITOR Ca, No INÍc1o DA ETAPA 8 ~ 
RESTRIÇÃO PARA CoMUTAÇÃo SUAVE coM CORRENTE DE ENTRADA MÁXIMA 
Supondo que durante a etapa 8 a tensão no capacitor Ca; se anule antes que a 
corrente no indutor L,-1 alcance o valor da corrente de entrada I, o diodo DB; é polarizado 
diretamente e o conversor evolui para a etapa 8(a), como mostra a Fig. 4.23. 
Durante a etapa 8(a), a tensão sobre o indutor La; é zero, portanto sua corrente 
permanece constante e o estado do conversor não evolui, até o instante em que 0 
interruptor recebe o sinal de comando para entrar em condução. Quando o interruptor é 
comandado a conduzir, parcela da corrente de entrada que circula nos diodos auxiliares' 
Da 1, Daz e Da; é então desviada instantaneamente para o interruptor, inviabilizando a 
entrada em condução sob corrente nula. 
D a D a 
_ + oz: C 1 
oz: 
CS1 1.51 S LS1 
E + li. E + lí. 
I Da1 Í Da1 1 s J s .L É) _|_ _1_ G) _|_ T oa4 T T oz4 -- 
É lí E li' 1.52 cs: Lsz csz Da5 E Da6 E 
D 2 E2 “- 5:2 T' B Da6 DBZ Da6 
Etapa 8. Etapa 8(a). 
Fig. 4.23 - Evolução da etapa 8 para 8(a). 
No início da etapa 8 o capacitor Ca; deve ter energia acumulada em quantidade 
suﬁciente para levar a corrente no indutor La; ao valor da corrente da fonte de entrada. 
Assim: 
1 1 š'Ca 'VCa72 >š'Ls 'ILs82 
Substituindo a expressões da tensão Vczzr e da corrente 11,8 na equação (4.62),
L -S < E . (4.63) 
V C S I 
Seja 0 parâmetro Za é deﬁnido como: 
obtém- se:
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L Z = -i 4.64 . ,/CS < › 
Considerando a operação com fator de potência unitário, a energia acumulada no 
indutor é máxima quando a corrente de entrada passa pelo valor de pico, sendo portanto o 
parâmetro ZS defmido para o valor máximo da corrente da fonte de entrada I. Assim: 
Z S < TE- (4.65) 
!I1ãiX 
4.4.2 TENSÃO FINAL No CAPACITOR CS1 NA ETAPA 7 - RESTRIÇÃO PARA 
CoMUTAÇÃo SUAVE coM CORRENTE DE ENTRADA MÍMMA 
No decorrer da etapa 7 uma parcela da corrente de entrada carrega o capacitor Cs; e 
outra descarrega o capacitor Caz. A corrente no indutor Ls; é crescente. Caso a corrente no 
indutor alcance o valor da fonte de entrada I, antes da completa carga de Csz, ou seja, 
tensão igual à da fonte de saída, o diodo Da; bloqueia e o conversor evolui para a etapa 
7(a), como mostra a Fig. 4.24(b). 
Na etapa 7(a) continua o processo de descarga de Cuz. A corrente em Ls; é constante 
e igual à corrente da fonte de entrada. Quando a soma das tensões em Ca; e Cs; se iguala à 
tensão de saída, o diodo auxiliar Da; é polarizado diretamente, entrando em condução. É 
iniciada então a etapa 7(b), como mostra a Fig. 4.24(c). 
Durante a etapa 7(b), a corrente no indutor decresce e continua os processos de 
carga de Cs; e descarga de Cuz. O conversor evolui para a etapa 7(c), mostrada na Fig. 
4.24(aD, com a completa descarga de Ca; e em seguida para a etapa 7(d), quando a tensão 
em CS1 atinge E . A etapa 7(a) é apresentada na Fig. 4.24(e).
o DB1 A as __Ê DB1 A D” 45 DB1 A D” .__._Ê 
oz: oz: oz: 
L=1 ^ CS1 |.s1 A CS1 1.51 ^ CS1 
| 
+ Li + Li + *_-__ 
s ' ^ s ' s €> --_; 9 _-_| 9 -3 T Da4 A T '-` Da4 A T T Da4 A T ¡- 1- ¡- 
l-S2 A Cs2 LS2 A Cs2 Ls2 ¿ CS2 Da5 E Da5 E Da5 E Ca2 "-P Ca2 1-" Ca2 'T DB2 A A Da6 DB: A A Da6 DBZ A A Da6 
Fig. 4. 24(a) - Etapa 7. Fig. 4. 24(b) - Etapa 7(a). Fig. 4. 24(c) - Etapa 7(b).
98 
DB1 em Da3 _-:E DB1 Can Da3 ?E 
Da2 Da2 
|_s1 CS1 L51 CS1 
E + I - E + | - I Da1 S I Da1 4.6) ' _L É) *S _|_ .L T Dﬂ4 T T Da4 T 
E |- E ii' 1.52 cs: Ls: esz É M E nas E CG2 Í- ~2 Í DB2 Dae DB* nas 
Fig- 4-24(‹0 - Etapa 7(c). Fig. 4. 24(e) - Etapa my. 
Como no caso da restrição anterior, a partir da etapa 7(a), ﬁca inviabilizada a 
entrada em condução com corrente nula do interruptor S. 
Durante a etapa 7, é necessário portanto que a tensão no capacitor CS1 alcance a 
tensão da fonte de saída E antes que a corrente no indutor se iguale à corrente da fonte de 
entrada. O pior caso ocorre quando a corrente de entrada é mínima, visto que, quanto 
menor a corrente de entrada maior é o tempo de carga do capacitor CS 1. 
Segundo a equação (4.46), para corrente do indutor, o seu valor de pico é a corrente 
da fonte de entrada e ocorre quando cos -t = ' 
- Substituindo cos -t = 12€- na equação (4.48), da tensão no capacitor CS1 e reescrita em 
(4.66), é determinado o seu valor máximo dado por (4.67). 
vcs (t) = Z,{T-sen(oJs -t)+ E -E (4.66) 
V vCsmâ›z=_I_+E-E.91 (4.ó7) CS 'a)S a)S 
Para que a restrição estabelecida neste item seja obedecida, é necessário que a 
tensão máxima em CS1 seja maior do que a tensão de saída E, ou seja, quando a tensão no 
capacitor alcançar a tensão de saída, em cos -t < a corrente no indutor é ainda menor do 
que a corrente da fonte de entrada. Assim: 
vcsmáx > E (4.68)
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E<~¿_+E-E-É (469) Cs.wS (os 
Desenvolvendo: 
E-_1_ < É. (4.7o) ZS . I Cs 
Substituindo a variável I por Im,-,, na inequação (4.70), obtém-se (4.71)Â 
E-%< É (471) Zs 'Imín Cs 
Seja o parâmetro x deﬁnido na equação (4.72). 
Cs x=- 4.72 Ca ( ) 
Substituindo a expressão de x em (4.71), obtém-se: 
E - L < \/Í (4.73) 
. Z: ' Imín x 
Seja 0 parâmetro k deﬁnido por (4.74). 
k z (474)X
1 E--_~ k 4.75 ZM < < ›. 
Assim 
Substituindo a expressão de ZS, defmida de modo a obedecer a restrição de 
comutação suave com corrente máxima conforme equação (4.65) em (4.75), obtém-se 
(4.76). ' 
ÊL < k
I 
Simplificando (4.76), obtém-se (4.77).
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%-*L < k (4.77) 
O parâmetro k deﬁne portanto o limite de valores máximo e mínimo da corrente de 
entrada, para os quais ocorre comutação suave no interruptor. 
A Fig. 4.25 mostra o parâmetro k em função de do parâmetro x. 
10
N 
ua 
à 
un 
cx 
×1 
oo 
\o 
P 
4'__§i-il-~ 
illu 9 
4l_._._____-_L_- 
hi un P 
_i¡_____i--ii-~ 
iii 
KK) 
0 0.025 0.05 0.075 0.1 8 0.2
x 
Fig. 4. 25 - Parâmetro k em função de x. 
O valor de x deve ser estabelecido de modo que a restrição dada pela inequação 
(4.77) seja obedecida. Desta forma, ﬁca estabelecida a relação entre os valores das 
capacitâncias de Ca; e CS1. 
4.5 DURAÇÃo DAS ETAPAS RELACIQNADAS coM As COMUTAÇÕES 
4.5. 1 ETAPAS RELACIONADAS coM A ENTRADA EM CoNDUÇÃo no INTERRUPTOR 
As etapas ressonantes 2,3 e 4 são as que seguem após a entrada em condução do 
interruptor. A duração de cada etapa é determinada a seguir, colocada em ﬁmção de cos , 
fazendo ZS = fl =-Ê-. 
CS Im53( 
EÍÊPÃÂ 
L- 1 
Atz z Ê- (478) 
Az, zl..!_ (zw) 
(Ds Imax 
Etapa 3:
Etapa 4: 
Substituindo (4.70), (4.80) e (4.8l) em (4.82), obtém-se (4.83). 
At =~1---L+í1 -acos(-x)+_1--atan`fL_x ON 
ms Imax ¶x+1 J; x 
~ 4.5.2 ETAPAS RELACIONADAS coM 0 BLOQUEIO Do INTERRUPTOR 
O intervalo de atuação do circuito de ajuda à comutação, após o bloqueio do 
interruptor, corresponde às etapas 6,7,8 e 9. O cálculo da duração dessas etapas é realizado 
a seguir. 
Etapa 6: 
Etapa 7: 
Etapa 8: 
l .W 
Atg = -1- - __- - acos(-x) 
.(05 
1 1 1 - x At = - - _ - a tan í4 ms `/É x E 
O intervalo correspondente às etapas 2, 3 e 4, AION , é dado por (4.82). 
\/l+x 
AtON = Atz + Ata + AL, 
Até : Cs _&J I (ns 
Até :;`01:`!;l}í`(l_`/Ê) 
_ 1 Imx At, _ -asen(z¬/Í) 
(os I
I C1S€I1-í 
At _¿_ (Ima) 8 ws ¬/35 
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(4.so) 
(4.s1) 
(4.s2) 
(433) 
(4.s4) 
(4.s5) 
(4.só) 
(4.s7)
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Etapa 9: 
I 2 
Az, z L /1-(lg-4) (4.ss) 
oa, x ¡ 
A duração das etapas referentes ao bloqueio do interruptor é dada por: 
I 2 
AÍOFF _: 
1 @“_.(1__\[;)+aSen +_L.aSen _.L_ + l'š.__.1 
(Ds I I J; [mx x 1 
(4.s9) 
4.6 ANÁLISE DA LIMITAÇÃO DO INTERVALO DE TEMPO DISPONÍVEL 
PARA As ETAPAS RELACIONADAS COM A ENTRADA EM CONDUÇÃO DO 
INTERRUPTOR 
Operando com fator de potência unitário, o conversor apresenta corrente de entrada 
e razão cíclica variáveis ao longo de_um período da rede. Desta forma, é necessário avaliar 
o tempo disponível para as etapas de atuação do circuito snubber, relacionadas com a 
entrada em condução do interruptor, em função da variação da corrente de entrada e do 
ciclo de trabalho do interruptor. 
Quando a razão cíclica é mínima, signiﬁca que o tempo que o interruptor 
permanece ligado é mínimo, sendo mínimo, portanto, o tempo disponível para a evolução 
das etapas relacionadas com a entrada em condução do interruptor. 
Da equação (4.83), a duração destas etapas é proporcional à corrente de entrada, ou 
seja, é máxima quando a corrente de entrada passa pelo valor de pico. - A 
Vale salientar também que a razão cíclica de operação do interruptor é mínima 
quando a corrente de entrada é máxima. 
Do exposto acima, as condições a serem avaliadas para determinar o tempo 
máximo disponível para tais etapas são, portanto, os valores de corrente máxima de entrada 
e razão cíclica mínima. 
Seja o intervalo de condução do interruptor dado por (4.90) 
tON_m¡n = T; -.Dm (4.90) 
Sendo Â o período de comutação.
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O intervalo de duração das etapas, AION , deve ser menor do que o tempo 
disponível, tON_m¡,, . Assim: 
Atm, < TS -Dm (4.91) 
A duração das etapas relacionadas com a entrada em condução do interruptor é 
diretamente proporcional ao período da oscilação ressonante cos. Portanto é necessário 
limitar este período, de forma que seja menor que o intervalo AtON. 
Seja o período TW relacionado com a freqüência de ressonância cos, limitado a uma 
parcela do período de comutação. Assim, define-se o parâmetro a por (4.92). 
Tm, = a~I; (4.92) 
Sendo 
O < a <l (4.93)
E 
l T _ = a-is (4.94) 
aos 2-rc 
Substituindo a equação (4.94) em (4.83), obtém-se: 
T 
f
_ 
At0N =a-iS- ¿+-1--acos(-x)+-1--atan li (4.95) 
l 2.7: Imax '\/x+l J; x 
Fazendo Izlmx 
Ts _._1 . - L. Ato”-a-E-{l+\/É acos( x)+\/_; atan{ x (496) 
A partir da equações (4.90) e (4.91), obtém-se: 
Dm -2 - rc a < 
1+-1--acos(-x)+-1--atan ,P-:Ã 
\/x+l J; X 
A inequação (4.97) representa o limite do período da oscilação ressonante entre Cs 
(4.97) 
e LS, em relação ao período de comutação do interruptor.
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r - ~ 
4.7 ANALISE DA LUVIITAÇAO DO INTERVALO DE TEMPO DISPONÍVEL 
PARA AS ETAPAS RELACIONADAS COM O BLOQUEIO DO INTERRUPTOR 
Na operação com fator de potência unitário, o intervalo para o qual o interruptor 
permanece bloqueado é mínimo quando a razão cíclica de operação do interruptor é 
máxima. O conversor opera com corrente de entrada mínima quando o ciclo de trabalho é 
máximo. Portanto a detenninação do intervalo disponível para as etapas relacionadas com 
o bloqueio do interruptor é realizada considerando corrente de entrada mínima e razão 
cíclica máxima. 
Seja o intervalo mínimo que o interruptor permanece bloqueado dado por (4.98). 
ÍOFF-min : Ts ' _ Dmax] 
A duração das etapas relacionadas com o bloqueio deve ser menor que o tempo 
mínimo disponível. Assim: 
A
` 
AÍOFF < I; '[1_ Dmzzz] (4-99) 
Então 
51;. [lá_\/;)+asen£%-\/;)+Ê~asen(Íax-E+ É-(-Ã?-lH<11-[1-Dmm] 
(4,100) 
'N 
Fazendo 
I = Im (4. 101) 
I 2 _1_.. í.(1_`/;)+asen +¿.aS¢n M + L%_.1 <]';.[1_.Dmax] 
mí 1,,,,,,, Im J; Im x JM 
(4. 102)
E 
[1 
- Dm ]~ 2 - ff a < 
1 ,
2 
.l¡`§_.<l_`/;)+aSen Iim_.J; -}-íﬂasen £L"L"_ + L. !¿¡%_1 
Imín x Imax x [min 
A relação entre o período de comutação do interruptor e o período relacionado com 
(4,103) 
KV... 
a ressonância entre LS e Cs, deve ser limitada de acordo com (4,103).
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4.8 EQUAÇÕES PARA O CÁLCULO DOS ELEMENTOS RESSONANT ES 
Sejam as equações (4.63) e (4.25) rescritas em (4.l04) e (4. 105) respectivamente. 
5-<izzs (4.1o4) 
CS Iﬂ1&(
1 
,/LS .CS :_ (4,105) 
a)S 
Multiplicando (4.104) por (4.l05) 
[L E 1 -L,/L -C z*-_ 4.1oó 
CS 
S S 
IIIIKX COI 
( ) 
Resolvendo 
Ls (4,107) 
ú) I S ﬂ1E( 
Substituindo (4.94) em (4.107), é estabelecida a expressão para o cálculo da 
indutância. Assim: O - 
LS z-Li (4.1os) 
2-7t.ƒ:Y IÍIÍIHX 
Onde jﬂ é a ﬁeqüência de comutação do interruptor. 
A expressão para o cálculo da capacitância de CS1' é obtida dividindo (4.l04) por 
(4.l05) _
1 -i = % (4.1o9) 
h[`‹ 
Ii 
Ê 
P1
1 CS:--“_-ü (4.11o) 2-1:-fx E 
Em (4.110) e (4.l08) é utilizado o menor valor do parâmetro a, entre os obtidos 
com as inequações (4.97) e (4,103). 
O capacitor Caé calculado por (4.l11) obtida a partir (4.72).
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Ca :Ê (4.111)X 
4.9 METODOLOGIA DE PROJETO VISANDO À ESPECIFICAÇÃO DOS 
ELENIENTOS RESSONANTES 
Os passos para determinação dos elementos ressonantes são descritos a seguir. 
0 l - Calcular o parâmetro ZS de acordo com (4.lO4), garantindo comutação suave para 
corrente de entrada máxima:
E Z S 2 -_ 
IIIIHX 
0 2 - Deﬁnir os limites máximo e minimo de corrente de entrada para operação com 
comutação suave:
I í < k 
I min 
0 3 - Definir o parâmetro k de modo que a inequação do item 2 seja obedecida e após 
calcular o parâmetro x:
~X 
0 4 - Calcular os limites de razão cíclica:
Í Dm =1~__2'VfE 
Dm =1-LJ/2 -_-Im* E 1 IDHX 
0 5 - Determinar o parâmetro a: 
a< Dmm-2-rt 
1+-i--acos(-x)+-1--atan1l!i 
\/x+l J; X
E 
a< [1_Dmax]'2'7r 
Imax Imín Imín 1 Imaxz í(1-\/;C_)+aSen(š-\/;)+¬--dSeI'{š)+`I;'{_Imínz 
°“1Ji|
äm
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Escolher o menor valor para o parâmetro a entre os calculados acima. 
0 6 - Calcular os elementos ressonantes: 
a E a I C L :____.% C :mi C :_¿ S 2-fc-fs Imx S 2-fr-fs E U X 
4.10 ESFORÇOS NOS SEIVIICONDUTORES E ELEMETOS RESSONANTES 
Para determinar os esforços de corrente nos semicondutores do circuito snubber e 
no indutor de comutação, são adotadas as seguintes simpliﬁcações: 
a) a duração da etapa 7 é desconsiderada; 
b) todas as correntes em todas as etapas são considerada lineares; 
c) o parâmetro x é desprezado quando comparado com a unidade. 
A Fig. 4.26 apresenta as forma de onda de corrente nos diodos e indutores do 
circuito de comutação, considerando as simpliﬁcações adotadas.
A 
\ 
comando de S 
I ¡|.s (1) 
I_Ls3 
.Í um (fl 
5
I 
:Lga 
5 
I 
i Da3 (t) ‹ 
t1 tz t3 t4 tg 17 ,tg t9 t 
D.Ts À 
Fig. 4.26 - Formas de onda de corrente nos diodos do circuito snubber.
A corrente no indutor L, durante a etapa 3 
etapa 2 e com valor ﬁnal dado por (3.1 12).
P
E Im = -_-\/1-x 
ZS 
Sendo V1 -x 51, então:
E 
ILS3 I -Z 1 
A duração desta etapa vale: 
1 1 At = - - _*acos(-x) 3 
(ns V 1 + x 
Simpliﬁcando:
1 
At3 = ~acos(-x) 
a)S 
A etapa 4 é considerada linear sendo o valor inicial da corrent 
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é considerada com a mesma derivada da 
(4.112) 
(4113) 
(4,114) 
(4.1 15) 
e no indutor L, dado 
or (4.1 12) e o valor fmal nulo. A duração da etapa é dada por (4.116). 
A,4=_1_.am /.1-_›‹ 
a,s¬/; x 
súnpiiﬁzanaoz 
At,, :À-atan Ji a)s.›J; X 
4118) (4119)¢(41°o). 
(4.11ó) 
(4117) 
A duração das etapas 6, 8 e 9 é dada respectivamente por ( . , . . - 
me 
Ê» mM At :A-asen 
1 E2 12 Afgäz-ii. mí 
cos I x-ZS x 
1 E 1 
( ) 
A =_.__._.1_ t° 
ms 1 ZS 
J; 
1 Z 1 
8 __ 
(4,113) 
(4.119) 
(4120)
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A partir da forma de onda da corrente em cada diodo, é possível calcular os valores 
médio e eﬁcaz para corrente em cada período de comutação. 
(4.121) 
IDa1md 
Assim, o valor médio da corrente em Da; para um ciclo de comutação é dado por 
((,,.,):ws1s{ _atan{`/1_J+Eli-1/;)+I.z,z.Sexo-Q_aS¢n[%.¡ep..S¢n((,,.,)í} .T 2'Z '\/; 
_ 
X Z: 2' 
(4.121) 
Para mn ciclo da fonte de alimentação o valor médio da corrente em Da; é 
calculado por (4.122).
1 
1Dzz1,,,C, = É- £ÍDaW(w -1)-d(‹» -1) (4.122) 
O valor eﬁcaz da corrente no diodo Da; para um ciclo da tensão da fonte de 
alimentação é calculado por (4.l23). 
(4124) 
(4125) 
male, ﬁlpal d(w-z)]2 -d(w-1) (4123) ﬁl -rc 
Para. o diodo Daz, o valor médio da corrente em um ciclo_de comutação é dado por
¢
Ç - atan- l E E x IDa2,,,,, (ro-t)=§ --acos(-x)+ - 
(OS .TS ZS ZS J; 2' 
J Iep'Scn(w't)-asena-senao» 
J; Í ( 1)] 
(4. 124)
_ 
O valor médio da corrente em Daz para o ciclo da tensão de alimentação é dado por
1 10%, = T- PDzz,md(a› zz)~ â(w -z) (4. 125) ‹ 7!'
_ 
O valor eﬁcaz da corrente em Da; é calculado por (4. 126). 
man, = J:ÍDzz2m,(w -z)]2 .d(‹» -z) (4.12ó)
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` O valor médio da corrente em Da3, considerando um ciclo de comutação, é dado 
por (4. 127). 
ID¿šmz1((0-Í): 
(D 
1-T Iepisxe/Išwit)-asen(Íf -Izp'Sen(w-t))+`,__Í¿;2 _(I@p'Se:(w't))zJ 
(4.l27) 
Para um ciclo da tensão de entrada do retiﬁcador, o valor médio da corrente em Da; 
é calculado substituindo (4.l27) em (4.l28).
1 
1Dzz,,,,d :Z-_; PDa,m,,(w-1)-d(w-1) (4.12s) 
O valor eficaz é calculado por (4. 129).
1 
IDa3e¡ = JIIDa3md (0) -d(oJ -t) (4.129) 
4.11 SNUBBER PASSIVO NÃo D1ssIPAT1vo AssocIA1)o Ao RETIFICADOR 
TRIFÁSICO DE TRÊS NÍVEIS 
A aplicação do snubber passivo não dissipativo pode ser estendida de forma direta 
ao retiﬁcador trifásico de três níveis, tal como apresentada no retiﬁcador monofásico. Cada 
fase do retiﬁcador trifásico apresenta o mesmo circuito do retiﬁcador monofásico como 
mostra a Fig. 4.27. Desta forma, o retiﬁcador pode ser entendido como a associação de três 
retiﬁcadores monofásicos que fomecem energia ao mesmo estágio de saída. 
No retiﬁcador trifásico, cada fase opera de fonna independente, preservando o 
mesmo princípio de ﬁmcionamento do circuito snubber associado ao retiﬁcador 
monofásico. Desta forma, o projeto para aplicação no caso trifásico segue a mesma 
metodologia aplicada ao caso monofásico.
lll
I Da Da9 V Da1 
°B`Z|Â, “E” °”Ê Dâ2 D88 D314 CO1 -I- â1 CG3 CS3 035 CS5 E 2° ras ›-.ts +1 _ 
|.s5 V°1 LB1 "51 Da1 "53 na-1 Dm: ® f¬~¬ ~ ~ /«S1 
Ve2 LB2 ~ l ` ' l n n /.S2 -I- 
VG3 LB3 
n /.S3
O UI .L 
D=4 oz1 Da1 
Lsz CS2|.â4 Cs4Lss css 
É |__L É lí Ê l__|_ c°2 + 
caí, Das 
=' 
9,4 Da11*oa5 cas Dan* L-:I E DB2 DB4 mas - 
F ig. 4.27 - Retíﬁcador trzƒásíco de três níveis associado ao snubber passivo não 
- 
dissípatívo.
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4.12 CONCLUSÕES 
Os retiﬁcadores de três níveis apresentam problemas de comutação que resultam 
em elevadas perdas. Durante a entrada em condução, o interruptor é submetido a surtos de 
correntes proibitivos, em função da recuperação reversa dos diodos. O bloqueio do 
interruptor provoca oscilações na tensão sobre ele e a energia armazenada em elementos 
parasitas pode ser transferida para sua pequena capacitância intrínseca, o que pode resultar 
em sobretensões destrutivas para o componente. 
Tais problemas são solucionados de forma satisfatória com a implementação de um 
circuito snubber passivo não dissipativo, que garante comutação suave. O circuito snubber 
é constituído por elementos passivos e diodos, sendo portanto de baixo custo e robusto. 
Toda energia envolvida nas comutações é recuperada, o que confere ao circuito a 
característica desejável de alta eﬁciência. Outro mérito importante do circuito snubber é 
capacidade de contribuir para a redução dos níveis de interferência pelos ruídos emitidos 
pelos conversores, já que reduz as derivadas de corrente, durante a entrada em condução, e 
derivadas e oscilações de tensão durante o bloqueio dos interruptores.. 
Neste capítulo foram apresentadas três topologias de retiﬁcadores monofásicos de 
três níveis com snubbers passivos não dissipativos.
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Foi analisada uma topologia de retiﬁcador, sendo apresentadas as etapas de 
operação e o equacionamento correspondente, restrições e condições para operação com 
comutação suave com corrente de entrada senoidal, bem como equações para 0 cálculo dos 
elementos passivos e esforços de tensão e corrente nos semicondutores. 
Uma metodologia de projeto para o retiﬁcador foi descrita e apresentada neste 
capítulo. 
As topologias de retiﬁcadores monofásicos podem ser estendidas para retiﬁcadores 
trifásicos, preservando a mesma forma de funcionamento. 
As equações que descrevem as etapas e restrições de operação e a metodologia de 
projeto válidas para o retiﬁcador monofásico podem ser utilizadas para o retiﬁcador 
trifásico.
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CAPÍTULO V 
RETIFICADORES MONOFÁSICO E TRIFÁSICO DE TRÊS NÍVEIS
~ COM SNUBBER PASSIVO NAO DISSIPATIV O: PROJETOS, 
~ ~ SIMULAÇOES E EXPERINIENTAÇOES 
5.1 INTRODUÇÃO 
Este capítulo trata do projeto de dois retiﬁcadores 'de três níveis, um exemplo para O 
conversor monofásico e outro para O trifásico. 
Os projetos são realizados utilizando para tanto as análises e metodologias descritas 
nos capítulos 2, 3 e 4. Como resultados, são determinados todos os elementos que 
compõem as malhas de controle e estágios de potência. Todos os esforços de corrente e 
tensão para todos os semicondutores, indutores e capacitores, necessários para que estes 
sejam corretamente especificados e/ou construídos, são determinados. 
Os resultados obtidos por simulação e de protótipos montados em laboratório a 
partir dos projetos realizados, são apresentados neste capítulo. 
5.2 EXEMPLO DE PROJETO DE UM RETIFICADOR MONOFÁSICO 
Um exemplo de projeto para o retiﬁcador monofásico é apresentado a seguir. 
O exemplo de projeto trata de um conversor com as seguintes especificações: 
O Potência de saída: P,=] I 00 Watts; 
0 Tensão de alimentação: V,,= 127 Veﬁcazes, 60 Hz; 
0 Tensão em cada saída: E = 260 V; 
0 Freqüência de comutação: f,=50 kHz; 
0 Rendimento estipulado: 11=28%; 
0 Ondulação da tensão de saída total: AE = 2%.E;
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0 Ondulação da corrente de entrada: AILz;,,,m=2,5 A; 
0 corrente de entrada mínima para operação com comutação suave: I,,,,«,,=3, 125 A. 
5.2.1 CÁLcULos INICIAIS 
Com as especificações dadas, o valor de pico da corrente de entrada vale: 
I _\/É-11oo_ ep _'_ià_ 12,5 A 
0,98 - 127 
A relação entre a tensão de saída e a tensão de pico da fonte de alimentação vale: 
26 
5 = -_O_ = 1,447 < 2 
«/2127
~ Veriﬁca se que o parâmetro /3 é menor que 2, desta forma a ondulaçao máxima 
parametrizada é dada por (2.30). 
A z'LB(w-1) =#= 0,362 
A impedância característica, que relaciona C, e Ls deve ser menor do que a relação 
entre a tensao de saída e a corrente de entrada máxima. 
ZS Â :> Zs<20,8§2 
12,5 
5.2.2 INDUTÃNCIA BoosT 
Com os valores especiﬁcado de ondulação máxima e calculado de ondulação 
máxima parametrizada da corrente de entrada, é calculada a indutância boost, utilizando a 
equação (2.32). 
' 
\/É-127-0,362 
L, = --T* z soo,iH 
50-10 -2,5
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5.2.3 CAPACITÃNCIA DE SAÍDA 
A capacitância para cada estágio de saída do retiﬁcador é calculada a partir da 
ondulação da tensão de saída especiﬁcada, utilizando a equação (2.64). 
1 100 C = =11oI,s ° o,9s.2-2-fz-óo-260-(o,o2-zóo) “F 
5.2.4 LIMITES MÁXIMO E MÍNIMO DA CORRENTE DE ENTRADA PARA OPERAÇÃO 
COM COMUTAÇÃO SUAVE V 
O limite máximo da corrente de entrada é o seu valor de pico, assim: 
IM = Iep = l2,5A 
O limite mínimo ara corrente de entrada no ual O conversor o era com9 
comutação suave é especiﬁcado e vale: 
Im z 3,5 A
_ 
A relação entre o limite máximo e mínimo vale: 
Ii = 3,57A
1 min 
5.2.5 DETERMINAÇÃO Dos PARÂMETROS X EK 
De acordo com (4.77), o parâmetro k deﬁne os limites da corrente de entrada para 
operação com comutação suave. Então: 
k>3,57=4 
A relação entre os valores de capacitância de Ca e Cs é calculada a partir de (4.74), 
assim: 
x z iz z 0,0625
4
116 
5.2.6 LIMITES DE RAZÃO CÍCLICA 
A razão cíclica mínima do interruptor ocorre na passagem da tensão de entrada pelo 
valor de pico, e é calculada por (2. 1 8). 
Dm = 1- L z o,3 
1,447 
A razão cíclica para o menor valor de corrente de entrada para qual O conversor 
opera com comutação suave é dada por: 
Dm, z1-_L.Êz‹›,sz 
1,447 12,5 
5.2.7 CÁLCULO DO PARÃMETRO a 
O parâmetro a representa O limite de tempo disponível para as etapas relacionadas 
com as comutações. Este parâmetro é determinado a partir de (4.97)e (4.l03). 
0,3 - 2 - zz 
(1 < 
1 1 f1- o o 
1 + --í - acos(-0,0625) + -í- - atan À 
,/0,0625 +1 4/0,0625 0,0625 
a < 0,128 
a< 
_ 
[1-o,s3]-2-zz 
1 5 3 1 3125 1
2 
i-(1-w/0.06)+aser(iÉ-ã-¡/0,06)+í~-aser{-%)+ íz--l 
3,125 12,5 ¬/0,06 115 0,06 3,125 
a < 0,055 
5.2.8 CÁLCULO Dos ELEM1‹:NTOs RESSONANTES 
Para determinar os valores dos elementos ressonantes, é utilizado o menor valor 
calculado para O parâmetro a.
H7 
O valores de LS, C, e Ca são determinados a partir de (4.l.07), (4.l10) e (4.ll) 
respectivamente.
H 
0 260 rzzÀä¬.aa¶w 
2-fz-50-10 12,5 
CS :8,41nF 
2-fz-50-10 260 
Ca = í8'41"F =134,ó2 nF 
0,0625 
Com o valor de L, calculado é possivel detemainar a taxa de crescimento da 
corrente no interruptor durante sua entrada em condução. Assim: 
ﬂzíz--2l6=72,s3A/tw 
A1 LS 3,57-10 
A taxa de crescimento máxima da tensão no interruptor durante o bloqueio é 
calculada a partir do conhecimento do valor de Cs, assim: 
AV Ie 12,5 ¶=í"=z_zz1W=“*””'” 
A freqüência de ressonância definida por L, e C, vale: 
ms = _-*I-í z 5771 -103 md/s 
\/3,57 -10`° ~s,41-10`° 
A impedância característica deﬁnida por Ls e Cs vale: 
-õ Ãzétêﬂﬂgﬁwg 
CS 3,41-10
7
ll8 
5.2.9 EsFoRÇos Nos SEMICONDUTORES E INDUTORES RESSONANTES 
Inicialmente são calculados o valores médio e eﬁcaz da corrente no diodo boost, 
utilizando para tanto as equações (2.66) e (2.70). 
z°D,,md = -i§Í_ z 2,16 A 
2-5-1,447 
4/É 8,84 IDBef-~'~-4,5A 
Os esforços de corrente no interruptor são calculados a partir das equações (2.75) e 
(277). 
(4122) 
,mdzí-&.Q‹¿1ﬂ.1>=1,8zA 
S 4 fz - 1,447 
6-8. ISef=-L 84- 3--í-8 =4A 
6 ft-1,447 
O valor médio da corrente em Da; é calculado utilizando as equações (4.l2l) e 
[Dam = 0,253 A 
O valor eﬁcaz da corrente em Da 1 é calculado por (4.l30). 
ID,,,,f = 0,365 A 
Utilizando-se (4.124), (4.125) e (4.l26) calcula-se os valores médio e eﬁcaz para 
corrente em Daz. 
JDM, = 0,446 A 
JDM, = 0,635 A
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Os valores médio e eficaz da corrente em Da 3 são calculados a partir das equações 
(4.127), (4128) e (4129). 
JDM, = 0,277 A 
JDM = 0,397 A 
5.2.10 CÁLCULO Dos ELEMENTOS DAS MALHAS DE CONTROLE 
' Algumas grandezas calculadas nesta seção estão de acordo com as recomendações 
dadas em [35] . 
- Sensor de corrente 
O ganho do sensor de corrente é dado por: 
Rsh = 0,1 
- Sinal de referência de corrente 
Este sinal é resultado da multiplicação do sinal de saída do regulador da tensão e o 
sinal que dá a forma da referência, IAC que é derivado da tensão de entrada. 
I : IAC '(Vvea 
_1) 
V; 
O sinal de saída do regulador de tensão, para as condições nominais de operação, 
tem um valor CC de 4 Volts, assim: 
VW -1 = 3 
O sinal de saída do bloco de feedforward vale: 
V; = 2 
O valor de pico do sinal IAÇ é estipulado em : 
IAC = 4oopA
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Assim, o sinal Imo resulta em: 
-ó 
,mo Z ﬂ2l2_9__Ê : ÕOOHA 
- Sensores de tensão 
A tensão de referência é especificada em 7,5 V, portanto o ganho de cada sensor de 
tensao vale: , A 
V . K‹›1=K‹›2=ﬁ=%=°>°“ 
- Projeto do regulador de corrente 
Para realizar o projeto do regulador de corrente inicialmente é determinada a função 
de transferência que relaciona corrente no indutor e razão cíclica de operação do 
interruptor. 
E 260 
G(S) =-=--É *LB S-soo-10 
Diagrama de Bode é mostrado na Fig. 5.1. 
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F ig. 5. 1 - Diagrama de Bode da F. T. do conversor G(s)=(I¿(s)/D(s)). 
A função de transferência do regulador é dada por:
l2l 
Hi 
C1(S)=ÍÍ)L1_.__L;Z 
S 1+-- 
WP2 
O regulador deve ser projetado de tal forma que a freqüência de cruzamento da 
função de transferência de laço aberto (FTLA) seja um quarto da freqüência de comutação, 
assim: -
3 
,zzgz.ff1~4¿z1z,5kHz 
O ganho da função de transferência G(s) na freqüência de corte vale: 
2o-1‹›g|G(2-zz- fc =1ó,42 dB 
No percurso da FTLA ainda estão os blocos do sensor de corrente e do modulador 
PWM, cujos ganhos em Db na freqüência de corte valem: 
20-log Rsh = -20 dB 
A rampa do modulador PWM, I/Í: vale 5,2 V, assim: 
zodogš ='-14,32 dB' 
Portanto o ganho do compensador de corrente em fc é calculado por: 
20-1‹›g|C1(2-z~ fc) = 0- (- 20)- (1ó,À2)- (-14,32) 
20 -10g|C1(2 - fz - ,Q z 17,90 dB 
A freqüência do zero do regulador é um décimo da ﬁeqüência de comutação:
3 
f 50-10 = -S = -  = 5 kH fz 1o 1o Z 
A freqüência do segundo pólo é metade da freqüência de comutação:
‹
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. fz 50-103 
fpz ZÊITZZS kHZ 
na origem deve ser tal que o ganho do regulador na 
u seja, o módulo deste pólo na 
localizado 
do acima, o 
do pólo 
calcula 
O ganho 
"ência de corte tenha o valor 
2«fz-fc)-20-10g|1>,(2-fr 
ﬁ°equ 
` 
orte vale: 
- 20- log|Z( 
freqüência de c 
-10g|C1(2-fz › fz) z 20 
o 97) 
20-log|P1(2-rc-fc) 
= 17,90- 8,60 - (- , 
substitu 
20 - log|R( 
20 - log| 
2'ff'fz) 
)=1o,27dB P1(2-ff-fc 
na origem vale: O ganho do pólo 
10g111(z.z-fc)|=256,1_103 
d então ser escrita 
cop1=a›c-10 
r de corr o regulado de transferência d 
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regulador de corr F ig. 5.2 - Diagrama de Bode do
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Com a função de transferência do regulador é determinada então a F T LA: 
FT LA (s)=G(s) - CI(s) - Rsh -$- 
O diagrama de Bode da F T LA é então mostrado na Fig. 5.3. 
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Fig. 5.3 - Diagrama de Bode da F T LA. 
Veriﬁca-se uma margem de fase de 450 e uma ﬁeqüência de corte da FTLA em 
12,5 kHz, de acordo com os requisitos apresentados para a realização do projeto. 
O regulador de corrente é implementado de acordo com a Fig. 2.27, tomando-se os 
valores numéricos obtidos para sua função de transferência. Assim: 
1 1 
mz 31,42 -10 
1 1 -=‹C,+Cz›-Rz =-_-3 
mpi 256,10-10 
V 1:R2-(c,c2): 1 
wpz C1 + Cz 157,10-103 
Fazendo: 
R,=R, =1,7-103 Q 
R3=5o-103 Q
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Com estas equações os componentes do regulador são determinados: 
(2.100)
1 C,=---3-í-5 z ó3,ó nF 
50-10 -31,42-10 
ósó-10 
C,= 3 
° 
, _, =127,ó0 nF 
157,10-10 -50-10 -69,6-10 
- Projeto do regulador da tensão saída 
Inicialmente é determinada a função de transferência do estágio de saída, dada por 
1 1 1229 G : Z = L-{..._ ~_ WS) °(s) 
{1,447 2) s-122,9-ll0l,8-l0`6+l 
simpiiﬁzando 
653,37 GWS) = Tm 
1307 
2 . G za; WS) 
s + 7,4 
Para a ondulação da tensão de saída especificada, a ondulação da tensão a ser 
comparada com a referência, ou seja, a ondulaçao da tensao de saída após o sensor de 
tensão, vale: 
AE›=1<,-AE = 0,014-Ê-2-260 = 0,15 V 
Considerando uma ondulação nasaída do regulador de tensão em 2% do valor CC, 
para as condições nominais de operação, então: 
AI/,,,=i - VW = 0,02 - 4 = 0,08 V 
100 
O ganho do regulador de tensão em 120 Hz é dado por:
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0,08 GCI/W: z 
0,15 
z 0,533 
A função de transferência do regulador de tensão é dada por (2.101). 
C1/(S) = KV V 
s + Z
s 
O zero do regulador é alocado no pólo da planta. Assim:
_ 
Zv = 7,4 
A partir da expressão da função de transferência do regulador e do seu ganho em 
120 Hertz, é determinado o valor do ganho KV. 
KV z 0,053-ig ` W120 z 0,533 
¬/(2-fz-120): +7,42 
A ﬁinção de transferência é reescrita, com os respectivos valores numéricos. 
CI/(S): 0,553 
S J' 7*4
S 
O diagrama de Bode do regulador é mostrado na F ig.5.4.
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F ig. 5. 4 - Diagrama de Bode do regulador da tensão de saída. 
A implementação do regulador de tensão é mostrada na Fig. 2.30, sendo:
izó 
Ê = Kv = 0,553 
Rv
E 
il» z zv = 7,4 
'Rlv ' Cv 
Escolhendo-se o valor de Cv os demais componentes são determinados. Assim: 
CV = 1 |.tF 
Rh, = 136 kQ 
RV = 245 kQ 
A ﬁinção de transferência de laço aberto é dada por:
l FTLA(s)=CV(s)-Amd -V-5-H-2-Gv(s)-Ka 
ﬁ' 
Am, é o valor médio do sinal que dá a forma da referência de corrente. Portanto: 
-ó
6 
=2.1u+z:2_¿*9¿›_-_1_<>_:254,6.10 
d 
TC 7:
_ 
R 1 - * H = R_* = = í6°;)215° = 2,083 -104 
sh mo 9 
R1: Rsh-2,083 -104 = zko 
O diagrama de Bode da função de transferência de laço aberto é apresentado na Fig
5° 
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Fig. 5. 5 - Diagrama de Bode da F T LA. 
A função de transferência de laço aberto apresenta tuna ﬁeqüência de corte muito 
baixa, 4 Hz, sendo portanto a atuação desta malha lenta como é desejável. 
- malha de feedforward 
A malha de feedforward é implementada de acordo com a ﬁg. 2.31. 
O ganho e a freqüência de corte são calculados a partir de (2.104) e (2.105) 
respectivamente. 
GF = LS = 0,0227 
66,2 
fc, =2-f-¡/GF =18Hz 
Seja R1 FF = 27 k.Q , então: 
1 1 C1 z z =o,33,1F FF 2-ff-f¢F~R1Fzz 2-zz-18-27-103 
Seja RZFF = 10 kQ, assim: 
1 1 Czﬁz z szlyp 
1 2-ff-fvf-R2” 2-zz-18-1o-1o 
Seja a amostra da tensão de entrada V'zf š 9 V .
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A partir de (2.l08) é calculado o valor de Rﬁ: 
R Ú : 22 kšl 
5.3 RESULTADOS DE Sll\/IULAÇÃO E EXPERIIVIENTAÇÃO 
Para validar o principio de operação e a metodologia de projeto desenvolvida, são 
apresentados nesta seção os resultados obtidos por simulação e de um protótipo montado 
em laboratório, para o conversor projetado de acordo com a seção anterior. 
A Fig. 5.6 mostra as formas de ondas de tensão e corrente na fonte de alimentação 
para um ciclo completo da rede. Observa-se nessa ﬁgura a operação do conversor com 
fator de potência unitário.
3 
- con¬ente de entrada
' 
tensão de entrada
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1
.
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I Sus ZBIS 25m 39ns 35” 
zz u(uEz›)/ie z nua) 
Time , 
F ig. 5.6 - Tensão e corrente de entrada. 
As formas de onda de tensão e corrente no interruptor, relativas às comutações, 
para uma corrente de entrada elevada, ou seja na passagem pelo valor pico da tensão de 
alimentação, são apresentadas na Fig. 5.7. 
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F ig. 5. 7 - Comutações para corrente de entrada máxima.
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A comutação do interruptor com pequena corrente de entrada é mostrada na Fig. 
5.8. 
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F ig. 5.8 - Comutações com valor reduzido da corrente de entrada. 
As ﬁguras 5.7 e 5.8 mostram a atuação do circuito snubber dentro de uma larga 
faixa de variação da corrente de entrada, fator importante em se tratando de circuito para 
correção do fator de potência. 
As ﬁguras seguintes, obtidas a partir de um protótipo montado em laboratório, 
projetado de acordo com as especificações dadas, possibilitam avaliar a atuação do 
circuito snubber nas comutações do interruptor. Aquisições realizadas com o retiﬁcador 
operando com e sem o circuito snubber permitem a avaliação da performance deste 
circuito. 
4
' 
Os diagramas esquemáticos dos estágios de potência, comando e controle do 
protótipo montado, são apresentados na ﬁguras 5.9 e 5.10, respectivamente.
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470 U F/25v REI-É DB: Ã Ãnas 
Fig. 5. 9 - Diagrama esquemático do estágio de potência do protótipo montado. 
A seguir, são listados os componentes utilizados no estágio de potência. 
- diodos boost: HFA08TB60 - IR; 
- interruptores: IRG4BC30W - IR; 
- diodos do circuito snubber: MUR 460 - MOTOROLA; 
- indutores de comutação: 
L=3,57 pH, núcleo IP 6 30/07, 07 ﬁos de 23 AWG, 6 espiras. 
- indutor de entrada: 
L=500 uH, núcleo IP 6 65/39, 13 ﬁos de 23 AWG, 35 espiras. 
- capacitores de saída: 
Eletrolítico, 1000 uF, 350V 
- capacitores de comutação: 
, Ca _ P0lipropileno, 150 |.tF, 350V 
CS - polipropileno, 15 uF, 350V
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F ig. 5.10 - Diagrama esquemático do estágio de comando e controle do protótipo 
_ montado. 
A Fig. 5.11 mostra a entrada em condução do interruptor .para o retiﬁcador 
operando sem o circuito snubber. Veriﬁca-se rápido crescimento da corrente, 
¢%t = 200 A/ ps , com cruzamento de tensão e corrente durante o intervalo da comutação, 
resultando no produto tensão e corrente diferente de zero. Esta comutação ocorre com
l32 
perdas no interruptor. A curva de potência instantânea apresenta valor não nulo no 
intervalo da comutaçao. 
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F ig. 5.11 - Entrada em condução sem o circuito snubber. 
Escalas: 50 V/div. e 5 A/div - 1 Ons/div. 
O bloqueio do interruptor para o conversor operando sem o circuito snubber é 
apresentada na Fig. 5.12. Observa-se elevada taxa de crescimento da tensão, % = 9,5 kV/ us, com cruzamento da tensão com a corrente resultando em potência 
dissipada diferente de zero no interruptor. 
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Fig. 5.12 - Bloqueio do interruptor sem circuito snubber. 
Escalas: 50 V/div. e 5 A/div - I0ns/div.
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A entrada em condução do interruptor para o conversor operando com o circuito 
snubber é apresentada na Fig. 5.13. Neste caso, observa-se a redução da taxa de 
crescimento da corrente no interruptor, 0%? = 60 A/ us, para aproximadamente o valor 
previsto em projeto, e a não-ocorrência de cruzamento de tensão e corrente durante a 
comutação. A curva do produto tensão e corrente mostra que a potência disssipada no 
interruptor é nula. 
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MBIY11 500 VV SOOHS F ig. 5. 1 3 - Entrada em condução com o circuito snubber. 
Escalas: 50 V/div. e 5 A/div.-500ns/div.. 
O bloqueio da interruptor é apresentado na Fig. 5.14 para operação do retiﬁcador 
com o circuito snubber. ' 
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Escalas: 50 V/div. e 5 A/dív.V-IÓ0ns/div..
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Veriﬁca-se redução da taxa de crescimento da tensão nos terminais do interruptor, 
d%,t = 0,75 kV/ /as, o que proporciona redução signiñcativa da potência nele dissipada, 
como mostra a curva do produto tensão e corrente. A forma de onda da tensão no 
interruptor apresenta oscilações em ﬁeqüências menores, quando comparadas com as 
observadas no bloqueio com comutação dissipativa. 
A operação do conversor com fator de potência unitário é apresentado na Fig. 5.15, 
que mostra as formas de onda de tensão e corrente de entrada, para um ciclo da fonte de 
alimentação. A forma de onda da corrente de entrada segue a forrrm de onda da fonte de 
tensão senoidal. 
TeK Stop. 25.0k5/s 388 Accxs lí----í*-il ..¡...,. I. .¡,.....,..,.¡..|
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Ref1 10.0mv 2.00ms F zg. 5.15 - Tensão e corrente da fonte de alimentação.
y 
Escalas: 50 V/div. e 5 A/div. - Zms/div.. 
A Fig. 5.16 apresenta as formas de onda de tensão total e em cada saída do 
retiﬁcador. 
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Ch3 100 V CH4 100 V F íg. 5.16 - Formas de onda das tensões nas saídas do retiﬁcador. 
Escalas: 100 V/div. - 5ms/div..
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A Fig.5.17 mostra o rendimento do conversor em função da potência fonecida. A 
eficiência do conversor operando com o circuito snubber é melhorada em patamares de 
potências elevadas. 
98 
Rend _ % 
9 6 ._ .................. ._ 
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9° 'l I 
0 300 600 900 1 200 
Potência de Saída (W) 
F ig. 5.17 - Curvas de rendimento do conversor.
ç 
Neste ponto vale ressaltar que uma característica inerente ao retiﬁcador de três 
níveis é a operação com alto rendimento, em função das baixas perdas por condução. Desta 
forma, a introdução do circuito snubber não alterou de modo significativo o rendimento do 
conversor. 
5.4 EXEMPLO DE PROJETO PARA O RETIFICADOR TRIFÁSICO 
Um exemplo de projeto para o retificador trifásico é apresentado nesta seção, a 
partir das seguintes especiﬁcações: 
0 Potência de saída: P,= I2 kWatts; 
0 Tensão de alimentação: Vz= 220/380 V, 60 Hz; 
0 Tensão em cada saída: E= 400 V; 
0 Freqüência de comutação: fS=60 kHz; 
0 Rendimento estipulado: 1¡=98%; 
0 Ondulação da tensão de saída total: AE = 2%. 2.E . 
0 Ondulação da corrente de entrada: /_\IL3,,m=6 A
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5.4.1 CÁLCULOS INICIAIS 
Com as especificações dadas, os valores pico e eﬁcaz da corrente de linha valem: 
~/É - 12000 
12,, 
= _ z 26,22 A 
3 ~ 0,98 » 220 
Ie z _12°0° =1s,54 A 
3 -0,98 - 220 
A relação entre a tensão de saída e a tensão de pico da fonte de alimentação vale: 
[3 :ig-:l,285<2 
\/E-220 
Veriﬁca-se que o parâmetro B é menor do que 2. Desta forma, a ondulação 
máxima parametrizada é dada por (3.50). 
A z'LB(w.z) = -1.? = 0,321 
A impedância característica, que relaciona Cs e Ls, deve ser menor do que a relação 
entre a tensão de saída e a corrente de entrada máxima. 
ZS z ﬂl = 15,25 Q 
26,22 
5.4.2 INDUTÃNCIA BoosT 
Com os valores especiñcado de ondulação máxima e calculado de ondulação 
máxima parametrizada da corrente de entrada, é calculada a indutância boost utilizando a 
equação (2.50). 
JE-220-0,321 
LB =-15303-6* =2”“”
1 3 7 
5.4.3 CAPACITÃNCIA DE SAÍDA 
A capacitância para cada estágio de saída do retiﬁcador é calculada a partir da 
ondulação da tensão de saída especificada, utilizando a equação (3.49). 
C = 2632 2 =112suF 6-1,285-ir-60---2-400 
100 
5.4.4 LIMITES MÁXIMO E MÍNIMO DA CORRENTE DE ENTRADA PARA OPERAÇÃO 
COM COMUTAÇÃO SUAVE t 
O limite máximo para corrente de entrada de modo que o conversor opere com 
comutação suave é o próprio valor de pico da corrente de entrada. 
Im = 16? = 26,22 A 
O limite mínimo ara corrente de entrada no ual o conversor O era com9 
comutação suave, é especificado e vale: 
Im =1o A 
A relação entre os limites máximo e mínimo vale: 
É Z 26.22 : 2,6 Im 10 
5.4.5 DETERMINAÇÃO Dos PARÂMETROS X EK 
De acordo com (4.77), o parâmetro k defme os limites da corrente de entrada para 
operação com comutação suave. Então: 
k > 2,6 = 2,7 
~ 1 
X = -_2° = 
2,7
1 3 8 
5.4.6 LIMITES DE RAZÃO CÍCLICA 
A razão cíclica mínima do intemiptor ocorre na passagem da tensão de entrada pelo 
valor de pico, e é calculada por (2. 1 8). 
\/E-220 Dm z1-_- z 0,22 400 
A razão cíclica para o menor valor de corrente de entrada, para qual o conversor 
opera com comutação suave é dada por: 
DM :1_£@.¿:0, 400 26,22 
5.4.7 CÁLCULO Do PARÃMETRO a 
O parâmetro a representa o limite de tempo disponível para as etapas relacionadas 
com as comutações. Este parâmetro é detemúnado a partir de (4.97) e (4.103). 
0,22-2-fz 
Cl < 
1+íl--acos(-0,l37)+-L--atan Jﬂ 
,/0,137 +1 ,/0,137 0,137 
a < 0,237 
a< 
` 
[1-0,7]-2-fz
_ 
2 2 0
2 
-6í.(1¬/0,137)+ase Â--¬/0,137 + 1 -age 10 + 1 - 2(*222 -1 
10 26,22 (0,137 26,22 0,137 10 
a<0,1 
5.4.8 CÁLCULO Dos ELEMENTOS REssoNAN'r1‹:s 
Para determinar os valores dos elementos ressonantes, é utilizado 0 menor valor 
calculado para o parâmetro' a.
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O valores de Ls, CS e Ca são determinado s a partir de (4.107), (4.ll0) e (4.11) 
respectivamente. 
L: 0,1 _400 Z S 4#H 
2-z-z~ó0-103 26,22 
CS: 0,1 3_2ó,22:17,4nF 
2-fz-ó0-10 400 
Ca =-li = 174 nF 
0,1 
wa :_-lí-.z3790-losﬂ 
-6 -9 5' 
\/2-10 -s-10 
Com o valor de LS calculado, é possível d `
H 
eterminar a taxa de crescimento da 
corrente no interruptor durante sua entrada em condução. Assim: 
A E 400 -{':i:-í_6:12OA/[JS 
A1 LS 4-10 
A taxa de crescimento máxima da t " ensao no' interruptor durante o bloqueio é 
calculada a partir do conhecimento do valor de Cs,, Assim: 
AV 1,, 26,22 ¶=2f'=íâW=1°2'°V/'” 
5.4.9 Esronços Nos SEM1coN1) UTORES E INDUTORES RESSONANTES 
Inicialmente são calculados os 1 va ores médio e eﬁcaz da con'ente no diodo boost, 
utilizando para tanto as equações (2.66) e (2.70). 
18 54 zmmâ = --1__ = 5,1 A 
2.«/2~1,2s5 
jmef = g,gA 
2 . x/5 1,285
9
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Os esforços de corrente no interruptor são calculados a partir das equações (2.75) e 
(277). 
(4.122) 
I md: «/É-18,54.(4-1,285-1z):3,25A S 4 fz-1,285 
\/818.54 8 fSef=_ó_'\/3“;ñzš“~65A 
O valor médio da corrente em Da; é calculado utilizando as equações (4.12l) e 
JDM, z 0,65 A 
O valor eficaz da corrente em Da 1 é calculado por (4. 1 30). 
1D,,,, = 0,94 A 
Utilizando-se (4.l24), (4.125) e (4.126), são calculados os valores médio e eﬁcaz 
para corrente em Daz. 
IDa2,,,,, = 1,22 A 
ID,,2,¡ =1,73A
' 
Os valores médio e eﬁcaz da corrente em Da; são calculados a partir das equações 
(4.127), (4.12s) e (4.129). 
1D,,,,,,, z 0,72 A 
1D,,,, =1A
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5.5 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO E 1:x1>1‹:R11v1ENTAÇÃo PARA o 
RETIFICADOR TRIFÁSICO 
Para validar o princípio de operação e a metodologia de projeto desenvolvida, são 
apresentadas nesta seção os resultados obtidos por simulação e de um protótipo montado 
em laboratório, para o conversor projetado de acordo com a seção anterior. 
Os elementos das malhas de controle são projetados seguindo as análises 
apresentadas no capítulo 2. 
A operação com corrente senoidal na entrada é apresentada na ﬁguras 5.18 a 5.20, 
que mostram corrente e tensão em cada fase no retificador. 
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Fig. 5.18 - Tensão e corrente na fase I. 
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F ig. 5.19 - Tensão e corrente na fase 2.
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F ig. 5.20 ~ Tensão e corrente na fase 3. 
A Fig. 5.21 apresenta as formas de onda para tensão em cada saída do retificador. 
Veriﬁca-se que a ondulação de tensão na saída 1 está em oposição de fase com relação à 
ondulação de tensão na saída 2, o que resulta em ondulação nula no barramento CC. 
111% 1. . _ _.
1 
1111= 11 /' / É
1 
1
1 
'x MW 
1
1 
`l*i`l1¡} 
1 
f 
1 1 
1<1ãš›:11‹; Illvaä 3-"š¡1› mim. E 11 
11 uqwf 1.‹:Uiz:›) 1 u1c.z1:zv.:1,1:11:›z2› 
tim* 
Fig. 5.21 - Formas de onda de tensão em cada saída do retiﬁcador. 
A Fig. 5.22 mostra as fonnas de onda de tensão e corrente no interruptor durante a 
entrada em condução. Veriﬁca-se comutação sem perdas no interruptor. 
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Fig. 5. 22 - Tensão e corrente para entrada em condução do interruptor.
O bloqueio do interruptor é mostrado na Fig. 5.23, que apresenta as formas de onda 
de tensão e corrente para tal comutação. Neste caso, é veriﬁcado um bloqueio sem 
dissipação de potência no interruptor. 
No protótipo de laboratório montado, foram utilizados os seguintes semicondutores 
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F ig. 5.23 - Bloqueio do interruptor. 
intenuptores: 
IGBT°s - APT 5010B2VR ~ APT 
diodos boost: 
HFA25PB60 - IRF 
diodos do circuito snubber: 
MUR 460 - MOTOROLA 
capacitores de saída: 
Eletrolítico, 4 x 330 uF, 350V 
capacitores do circuito snubber 
Ca - 169 nF - polipropileno 
Cs - 18 nF - polipropileno
As formas de onda de tensão e corrente de entrada são apresentadas nas ﬁguras 
5.24, 5.25 e 5.26. 
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F ig. 5.24 - Formas de onda para tensão e corrente de entrada, fase I 
Escalas: 100 V/div. e 20 A/div. 
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Fig. 5.25 - Formas de onda para tensão e corrente de entrada, fase 2 
Escalas: 100 V/div. e 20 A/div. 
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Fig. 5.26 - Formas de onda para tensão e corrente de entrada, fase 3 
Escalas: I00 V/div. e 20 A/div. 
As formas de onda para corrente e tensão e corrente no interruptor, durante a 
entrada em condução, corrente de entrada máxima, são apresentadas na ﬁgura 5 27 A 
atuação do circuito snubber garante comutação com perdas praticamente nulas no 
interruptor. A corrente no interruptor apresenta uma taxa de crescimento 
Í 
= 120 A/ ps 
deﬁnida pelo indutor de comutação. 
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Fig. 5.27 - Formas de onda para tensão e corrente no interruptor durante a entrada em 
condução. 
Escalas: 60 V/div. e 10 A/div. 
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As formas de onda para o bloqueio do interruptor são apresentadas na Fig. 5.28. 
Esta comutação ocorre com cruzamento mínimo entre tensão e corrente, ou seja, perdas de 
comutação desprezíveis. 
Veriﬁca-se ue a taxa de crescimento da tensão nos temiinais do interru tor, Q P 
dñít = 0,912 kV/ ps , é aproximadamente o valor obtido em projeto. 
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F ig. 5.28 - Formas de onda para tensão e corrente no interruptor durante bloqueio. 
Escalas: 100 V/div. e IOA/div. 
A eﬁciência do conversor é apresentada na Fig. 5.29. 
O conversor apresenta um rendimento elevado, acima de 97% em potência 
nominal, mesmo operando em freqüências altas (60 kHz). O alto rendimento é, em parte, 
decorrente da atuação do circuito snubber que garante comutações com 0 mínimo de 
perdas nos interruptores comandados. Outro fato importante relacionado com o rendimento 
é que este é elevado para potência nominal do conversor, ponto de operação de interesse 
em fontes para sistemas em telecomunicações.
l47 
99 
9,, 1 ........................................................................................................... 1. 
97 1 ííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííííí .. 
9,, 1 1111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111111 - 
11 [°/›] 95 1 ---------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------- -~ 
94 _ ............................................................................................................................................... .i 
93 1 .............................................................................................................................................. .- 
92 --------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------- -1 
¬`| '| 
1 1 
"1 
1 1 1 
0 2000 4000 6000 8000 1 0000 1 2000 14000 
Potência de Saída [W] 
Fig. 5.29 - Curva de rendimento do conversor. 
5.6 coNcLUsÕEs 
Aplicando as metodologias dos capítulos 2 e 4, foram projetados, simulados e 
montados dois retificadores, um monofásico de l,l kW e outro trifásico de 12 kW. 
Os resultados obtidos por simulação e experimentação conﬁrmam o estudo 
analítico realizado. 
' ' 
Cada retiﬁcador drena da rede corrente senoidal, com ondulação em alta 
freqüência, apresentando elevado fator de potência. '
' 
Os interruptores apresentam entrada em condução com derivada de corrente 
controlada, resultando numa comutação semperdas. O bloqueio ocorre sem cruzamento de 
tensao e corrente e com derivada de tensão controlada. 
O retiﬁcador trifásico apresentou, para valores em tomo da potência nominal, 
melhor eﬁciência quando comparado ao retiﬁcador monofásico. A inclusão do circuito 
snubber é mais bem justiﬁcada em conversores de potências elevadas, já que, nestes casos, 
a circulação de energia reativa não contribui de forma signiﬁcativa para a elevação de 
perdas em condução. 
É fundamental e indispensável a utilização do circuito snubber quando o conversor 
trabalha com tensão de saída com elevado valor, pois neste caso, a entrada em condução 
ocorre em condição desfavorável.
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CAPÍTULO V1 
RETIFICADOR MoNoFÁs1co DE TRÊS NÍVEIS o1>ERANDo coM 
GRAMPEAMENTO ATIVO DA TENSÃO NOS INTERRUPTORES 
coMANDÁV1‹:Isz o1›ERAÇAo, ESTUDO QUALITATIVO E 
QUANTITATIVO
i 
6.1 1NTRoDUÇÃo 
A técnica de desmagnetização do transformador do conversor Forward proposto em 
[28] consiste na introdução de um circuito auxiliar, composto por um interruptor 
comandável, denominado interruptor auxiliar que opera com um comando complementar, 
em relação ao principal, e um capacitor. Além da desmagnetização do transformador, a 
técnica possibilita o grampeamento da tensão no interruptor principal e entrada em 
condução sob tensão nula (ZVS), para ambos os interruptores comandáveis. 
Em [29] foi descrito, tomando como origem o mecanismo proposto em [28], o 
processo de generalização do princípio de comando assimétrico com comutação ZVS, 
modulação PWM e grampeamento ativo de tensão sobre os interruptores comandáveis, 
para conversores CC-CC. O estudo resultou na obtenção das células fundamentais de 
comutação, com ação de grampeamento distintas, e a partir das quais a geração de várias 
topologias de conversores CC-CC básicos não isolados. As células fundamentais de 
comutação apresentam ação de grampeamento dos tipos buck, boost, buck-boost, cúk, 
sepic e Zeta. “
` 
Este capítulo trata da aplicação das células fundamentais de comutação dos tipos 
buck, boost e buck-boost, ao retiﬁcador monofásico de três níveis, para operação com fator 
de potência unitário. 
São concebidos, a partir da aplicação das células fundamentais de comutação, 
retiﬁcadores com comando assimétrico, comutação ZVS e grampeamento ativo de tensão 
nos interruptores comandáveis. 
Dentre os conversores gerados, é analisado o retificador com célula de comutação 
do tipo buck-boost, sendo realizado o estudo detalhado das etapas de operação, do 
comportamento da tensão de grampeamento e do ganho estático, bem como o estudo da
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comutação, estabelecendo-se a faixa de operação com comutação suave, considerando-se a 
operação com corrente de entrada variando de fomla senoidal para um ciclo da tensão de 
alimentação. É estabelecida uma metodologia de projeto para determinação das grandezas 
dos elementos passivos, bem como esforços de tensão e corrente nos semicondutores, para 
o correto dimensionamento e especiﬁcação do retiﬁcador. 
A metodologia empregada é avaliada por simulação e experimentação. 
6.2 CÉLULAS FUNDAMENTAIS DE COMUTAÇÃO E GERAÇÃO DOS 
RETIFICADORES 
As células fundamentais de comutação descritas em [29], com ação de 
grampeamento dos tipos buck, boost e buck-boost, são apresentadas na Fig. 6.1. 
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Fig. 6. J - Células fundamentais de comutação Z VS-P WM:a)Ação de grampeamento do 
tipo buck,' b) Ação de grampeamento do tipo boost; c) Ação de grampeamento do tipo 
buck-boost. 
Além do interruptor SP e do diodo DB, que compõem a célula mais fundamental de 
comutação que gera os seis conversores básicos PWM convencionais, essas células 
apresentam ainda os elementos necessários a garantir o princípio da comutação ZVS com 
grampeamento ativo, os quais são: o capacitor de grampeamento Cg, o capacitor ressonante 
Cr, 0 indutor ressonante L, e o interruptor comandável SA. 
A partir do conhecimento das células fundamentais de comutação mostradas na Fig. 
5.1, obtém-se os retiﬁcadores com comando assimétrico, comutação ZVS e grampeamento 
ativo de tensão nos intemlptores comandáveis. 
Esses conversores são concebidos substituindo-se as células fundamentais de 
comutação PWM, que geram os conversores básicos e estão presentes no retiﬁcador de três 
niveis, pelas novas células fundamentais de comutação.
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O diagrama esquemático do retiﬁcador monofásico de três níveis com célula de 
comutação com ação de grampeamento ativo do tipo Buck é apresentado na ﬁgura 6.2. 
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Fig. 6.2 - Retiﬁcador monofásico de três níveis com célula de comutação do tipo buck. 
Para este conversor a tensão máxima sobre os interruptores principais e auxiliares 
ﬁca limitada na tensão de saída. Parcela significativa da corrente de entrada circula através 
do capacitor de grampeamento Cg, devendo este ser especificado para elevado valor eﬁcaz 
de corrente. O valor elevado de corrente através de Cg limita a utilização deste conversor 
para aplicações em baixas potências. 
Através da aplicação da célula de comutação com ação de grampeamento do tipo 
boost é concebido o retiﬁcador mostrado na Fig. 6.3. 
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Fig. 6.3 - Retiﬁcador monofásico de três níveis com célula de comutação do tipo boost. 
A tensão sobre os interruptores comandáveis para este conversor ﬁca limitada ao 
valor da tensão do capacitor de grampeamento Cg, que é maior do que a tensão de saída do 
conversor. 
O retiﬁcador com célula de grampeamento do tipo buck-boost é mostrado na Fig. 
6.4.
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Fig. 6.4- Retiƒicador monofásico de três níveis com célula de comutação do tipo buck- 
boost. 
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Cada interruptor principal, quando no estado de bloqueio, ﬁca submetido à tensão 
de uma saída somada à tensão do capacitor de grampeamento. Os interruptores auxiliares 
devem bloquear a tensão total de saída do retiﬁcador somada à tensão de um capacitor de 
grampeamento. 
Redesenhando o circuito da Fig. 6.4, obtém-se o diagrama esquemático da Fig. 6.5. 
S^Tllí 
DB1 
cr 4 001 Rm 
~~=- pq; He Ve LB Lt F6) $ "M s.: Lt -¿- STFIIST 
¡:¡ 
2 + co: noz 
Dez 
°°* 1:1
3 
sAÍ\ 
Fig. 6.5 - Retiﬁcador monofásico de três níveis com célula de comutação do tipo buck- 
boost. 
As duas células de comutação do retiﬁcador apresentam em comum o indutor 
ressonante L, e o capacitor ressonante Cr. Os outros componentes das células são dois 
interruptores comandáveis, SA 1 e SAz, e dois capacitores de grampeamento Cg; e Cgz. 
Uma modificação possível para o conversor é apresentada na Fig. 6.6, onde é 
utilizado apenas um capacitor de grampeamento, comum às duas células de comutação. 
Neste caso, o capacitor de grampeamento opera com duas polaridades, uma para cada 
semiciclo da tensão e corrente de entrada do retificador.
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Fig. - 6. 6 Retiƒícador monofásico de três níveis com célula de comutação do tipo buck- 
boost com capacitor de grampeamento único. 
Em relação ao circuito da Fig. 6.5, o retiﬁcador com capacitor de grampeamento 
único apresenta as seguintes vantagens: utilização de um número menor de componentes e 
menor tensão sobre os interruptores auxiliares, que ﬁcam submetidos à tensão total de 
saída. 
Nas seções seguintes deste capítulo será estudado o retiﬁcador apresentado na Fig. 
6.6. 
6.3 ANÁLISE E DESCRIÇÃO DAS ETAPAS DE oPERAÇÃo 
Com o intuito de facilitar a análise da operação do conversor, são feitas as seguintes 
simplificações, válidas no intervalo correspondente ao período de comutação do conversor: 
a) o ﬁltro de entrada possui uma indutância com uma ordem de grandeza tal que, 
juntamente com a fonte de alimentação, possa ser substituido por tuna fonte de 
corrente constante, sendo I, = I ; 
b) o ﬁltro de cada saída possui uma capacitância com uma ordem de grandeza tal 
que, juntamente com a carga, possa ser substituído por uma fonte de tensão 
constante, E; 
c) a freqüência de ressonância do circuito formado por L, e Cg é muito menor do 
que a freqüência de ressonância do circuito formado por L, e Cr. Assim, a 
capacitância de Cg é muito maior do que a de Cr, podendo ser representado por 
uma fonte de tensão constante denominada Vg ;
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d) todos os componentes semicondutores são considerados idealizados. 
As etapas de operação referentes aos estados topológicos assumidos pelo conversor, 
durante um período de comutação, são apresentadas a seguir. 
Etapa 1 i(t0-t¡) - carga linear do capacitor de comutação Cr. 
Quando o interruptor SP; é comandado a bloquear, em t=t0, inicia-se o processo de 
carga do capacitor de comutação Cr, através da indutância de comutação L, com corrente 
constante e igual à corrente da fonte de alimentação, portanto de forma linear. A etapa 
prossegue com o crescimento linear da tensão através de C, até o instante em que esta 
atinja um valor igual à tensão da fonte de saída E, polarizando diretamente o diodo DB1 
que entra em condução, dando início à segunda etapa de operação. O circuito' equivalente 
para esta etapa é mostrado na Fig. 6.7. 
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Fig. 6. 7 - Etapa J. 
A análise desta etapa resulta nas equações mostradas abaixo. 
ibmzl mn 
V¿@zä~Lf mm 
No ﬁnal da etapa VC, (tl) = E , sendo a duração da etapa dada por (6.3). 
C -E AÍ1=Í1-Í0 2--if- 
Etapa 2 (t¡-fz) - ressonância entre o capacitor C, e o indutor Lr.
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A etapa 2 tem início quando o diodo Boost DB1 entra em condução, resultando 
numa oscilação ressonante entre o indutor L, e o capacitor Cr. Durante esta etapa, parcela 
da corrente de entrada é desviada para o estágio de saída, ocorrendo diminuição da 
corrente em Lr. A tensão através de C, cresce até atingir o valor igual à soma das tensões 
da fonte de saída E, e da capacitância de grampeamento Vg, quando então, o diodo do 
interruptor auxiliar SA 1 é polarizado, diretamente, e entra em condução, dando início à 
etapa seguinte. A Fig. 6.8 mostra a etapa 2. 
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F ig. 6.8 - Etapa 2. 
A partir do circuito equivalente e condições iniciais válidas para essa etapa, obtém- 
se: 
'
. 
iLr (t) = I - cos(co0 -t) (6.4) 
I/Cr (z) z E+z,, .1.sen(‹», -f) (ó.s) 
1 [L . ... . onde wo =-É e Z, = C_' representam, respectivamente, a ﬁequencia 
angular de ressonância e a impedância característica do circuito ressonante composto por 
L, e Cr. 
No ﬁnal da etapa a tensão em C, é dada por (6.6). _ 
VC' (tz) = E + Vg (6.6) 
Assim, o tempo de duração da etapa vale:
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_ V 
At, = tz -t, = -0%--sen 1%] (6.7) 
Com a corrente em L, atingindo o valor dado por (6.8).
2 
V8 
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Etapa 3 (tz-t3) - desmagnetização linear de Lr. 
Durante a etapa 3 o diodo do interruptor auxiliar SA; conduz a corrente do indutor, 
num primeiro instante, que decresce linearmente até atingir zero, visto que L, se encontra 
submetido a uma tensão igual à do capacitor .de grampeamento, a qual, em função do 
elevado valor da capacitância de Cg, pemaanece constante. Estando o diodo conduzindo, a 
tensão sobre o interruptor permanece grampeada em zero, sendo, portanto, o momento de 
SA 1 ser comandado a conduzir, de modo que se obtenha para o mesmo comutação do tipo 
ZVS. Num segundo instante, a corrente em 'Lr inverte de sentido, circulando através de 
SA 1, crescendo de forma linear, com uma derivada que é função dos valores da tensão no 
capacitor de grampeamento e da indutância de Lr. A etapa prossegue até que o interruptor 
auxiliar SA 1 receba o sinal de comando para entrar em estado de bloqueio, dando início, 
então, à etapa seguinte. A Fig. 6.9 mostra o circuito equivalente relacionado com a etapa 3. 
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Fig. 6. 9 - Etapa 3. 
A corrente no indutor evolui de forma linear segundo (6.9).
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- 
Vez Vs 
lLr(Í):I' 
A tensão no capacitor de comutação C, permanece grampeada no valor dado por 
(6.l0) 
vc, (f) = V8 + E (ó.1o) 
A etapa termina com o comando de bloqueio do interruptor, sendo a duração da 
mesma dada por: 
Ars =t3-tz=(1-D)-7;-Atl-Atz-AL, (6.11) 
No ﬁnal da etapa 3, a corrente em L, atinge o valor dado por (6. 12). 
V82 VE ILr(Í3):I3:I' 1_~”Z*'AÍ3 
Etapa 4 (13-t4) - ressonante, descarga do capacitor C,. 
Quando o interruptor auxiliar SA 1 é comandado a bloquear, a corrente do indutor de 
comutação L, é transferida instantaneamente para o capacitor ressonante C,. A partir de 
então, ocorre Luna oscilaçãoressonante entre L, e C,, com o decréscimo da tensão sobre o 
capacitor de comutação. A etapa prossegue até a descarga completa de C,. A etapa 4 é 
mostrada na Fig. 6.10. 
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Fig. 6.10 - Etapa 4.
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A partir das condições iniciais obtidas na etapa anterior e o circuito resultante da 
etapa em análise, obtém-se as seguintes equações para tensão no capacitor ressonante e 
corrente no indutor ressonante: 
vc, (t) = E + Vg -cos(a›,, -t) -Za -13 -sen(w0 ~t) (6.l3)
V 
íLr (t) = íg-sen(a›o -t) + 13 -cos(oJ,, -t) . (6.l4) 
O intervalo de duração da etapa é dado pela equação (6.l5), obtida fazendo a 
equação de tensão no capacitor de comutação igual a zero para t = t4 . Assim: 
At =t -t =-L- tg_1 í_Z"'I3 +cos_l ---L (6.15) 4 4 3 V 2 2 wa g ,/Vg +(z0-13) 
No ﬁnal da etapa, a corrente no indutor de comutação L, é dada por: 
. 
Vg 
IL' (t4) = 1,, = Ê-sen(co0 -At4) +13 -cos((o0 -At_,) (6.l6) 
Etapa 5 (14-t5) - corrente linear no indutor ressonante. 
O circuito equivalente que corresponde à etapa 5 é mostrado na Fig. 6.11. 
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Fig. 6.11 - Etapa 5. 
Quando a tensão no capacitor de comutação atinge zero,o diodo do interruptor 
principal SP1 é polarizado diretamente, entrando em condução e grampeando a tensao 
sobre o intenuptor em zero. A partir desse instante, o interruptor principal SP1 pode ser
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comandado a conduzir, sendo obtida uma comutação do tipo ZVS para ele. Num primeiro 
instante, a corrente do indutor Lr, que decresce linearmente até zero, circula através do 
diodo do interruptor SP 1 e através do interruptor SP2, sendo necessário que este se encontre 
em estado de condução. Quando a corrente em L, inverte de sentido, passa a circular 
através de SP1 e do diodo de SP2, crescendo linearmente até atingir o valor da corrente de 
entrada, quando,-então, o diodo DB 1 bloqueia, dando início à próxima etapa. 
A corrente no indutor de comutação varia de forma linear segundo (6.l7). 
_ E 
zL,(t)=I4 -1--t (6.l7) 
A etapa termina quando I L, (ts) = I . Assim, a duração da etapa 5 é dada p__or:
L 
A1, zz, -z., =(1, -1)-É (ó.1s) 
Etapa 6 (t5-16) - etapa de acumulação de energia. 
Durante a etapa 6, como mostra a Fig. 6.12, a corrente de entrada ﬂui através do 
indutor de comutação e interruptor principal SP1. O capacitor de comutação permanece 
com tensão nula. A etapa prossegue até que o interruptor SP1 seja comandado a conduzir, 
dando início a mais um ciclo de operação do conversor. 
“WII 
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fiãr 
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Fig. 6.12 - Etapa 6. 
A corrente no indutor L, é dada pela equação (6.l9) 
1Lr (1) z 1 (ó.19)
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E, 
I/Cr (f) = o (ó.2o) 
O intervalo de duração desta etapa é dado por: 
Atóztó-t5=D-TS-Ats (6.21) 
A Fig. 6.13 apresenta as formas de onda relevantes referentes a operação do 
conversor. A partir destas, verifica-se que os interruptores principal e auxiliar operam com 
comutação suave.
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F ig. 6.13 - Formas de onda para comutação.
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6.4 ANÁLISE SIIVIPLIFICADA DA OPERAÇÃO DO CONVERSOR 
O retiﬁcador de três níveis, sem qualquer circuito auxiliar de comutação, apresenta 
dois estados topológicos distintos para um ciclo de comutação. O ganho estático é então 
detemiinado a partir da análise destes estados topológicos, resultando numa relação entre 
as tensões de saída e entrada dada por (6.22). 
Í/E: 
= Í-Ê5 (6.22) 
Quando associado ao circuito de grampeamento ativo, o retiﬁcador de três niveis 
apresenta, conforme análise da seção 6.3, seis estados topológicos para cada ciclo de 
operação. A relação entre as tensões de saída e entrada, para este caso, é determinada 
levando-se em consideração as etapas de operação presentes no ciclo de operação. 
Dentre as etapas que o conversor apresenta no ciclo de operação, as ressonantes são 
de curta duração, interferindo de forma mínima no processo de transferência de energia 
entre a entrada e saída do conversor. Desta forma, a análise do conversor, no que se refere 
ao ganho estático, tensão de grampeamento, bem como esforços de tensão e corrente nos 
diversos componentes, pode ser realizada de forma simpliﬁcada, desconsiderando-se todas 
as etapas ressonantes, garantindo ainda resultados precisos. 
Do ponto de vista da simplificação adotada, o conversor apresenta três etapas de 
operação distintas, descritas a seguir. 
Etapa A (t0-t¿) - corresponde à etapa 3. 
Quando o interruptor principal SP 1 é comandado a bloquear e o interruptor auxiliar 
SA 1 é comandado a conduzir, sem intervalo de tempo morto entre os dois sinais de 
comando, a corrente no indutor de comutação L, é transferida do interruptor principal SP1 
para o diodo do interruptor SA 1, e decresce até atingir o valor nulo. A corrente inverte de 
sentido e circula através de SA 1, até o instante do comando de bloqueio. O circuito 
equivalente é mostrado na Fig. 6.14.
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“ Fig. 6.14 -EtapaA. 
Para esta etapa a corrente no capacitor de grampeamento é a mesma que no indutor 
d s ~ e comutaçao, dada pela equaçao (6.23)
P 
z'L, (1) = ícg (f) = 1 - %_ -z (623) 
A corrente no ﬁnal da etapa vale: 
z'(r)=1 =1-É--Az (624) 
L, 1 1 L 1
- 
Sendo a duração da etapa dada por (6.25) 
Az, z fl -fo = (1- D)-Ts (ó.25) 
Entao, substituindo (6.24) em (6.25), obtém-se (6.26).
V 
1,=1-L_g-(1-D)-Ts (ó.2õ) 
Etapa B (t1-tz) - comutação entre o diodo Boost e o interruptor principal. 
c A etapa tem início no instante em que o interruptor SA 1 é comandado a bloquear e o 
interruptor SP1 comandado a conduzir.
S 
Durante esta etapa ocorre a desmagnetização linear do indutor de comutação. Num 
primeiro instante, a corrente do indutor circula através do diodo do interruptor SP1 e 
interruptor SP2, até atingir o valor zero. Num segundo instante, a corrente do indutor L, 
. 
1
, 
circu a atraves do diodo do interruptor SP2 e do interruptor principal SP1, desde zero até
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alcançar o valor da corrente da fonte de entrada. Neste instante o diodo Boost bloqueia e a 
etapa se encerra. O circuito equivalente para a etapa B é apresentado na Fig. 6.15. 
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Fig. 6.15 - Etapa B. 
Tomando-se a equação de malha do circuito equivalente para esta etapa, tem-se: 
dz; . 
L, dt' =E (6.27) 
Resolvendo a equação ( 6.27) obtém-se: 
, E zL'(t)=K+Z--(t-tl) (6.28) 
O valor de K é determinado em função da corrente no indutor L, no início da etapa 
B. 
Para t = tl , a corrente no indutor vale : 
iLr(t1) = Il (6.29) 
E, 
K = Il (630) 
Substituindo (6.30) em (6.28), obtém-se a expressão para a corrente no indutor: 
z¿(f)=11+LÂ-(1-fl) (ó.31)
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A etapa termina quando a corrente no indutor se iguala à corrente de entrada em 
t = t2 , assim: , 
iLr (tz) = I (6.32) 
E, Atz = 12 -tl vale:
L 
Az, =_'-(1-1,) (633)E 
Etapa C (tz-t3) ~ etapa de acumulação de energia. 
Durante esta etapa, com circuito equivalente apresentado na Fig. 6.16, a corrente de 
entrada ﬂui através do indutor de comutação, do interruptor principal SP1 e do diodo do 
interruptor SP2. A etapa termina quando o interruptor SP1 é comandado a bloquear. 
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F ig. 6.16 - Etapa C.
~ As equações relativas à etapa C sao mostradas a seguir. 
A corrente no indutor de comutação é igual à corrente da fonte de entrada, assim: 
iLr (t) = I (6.34) 
O capacitor ressonante pemianece totalmente descarregado, portanto: 
Vc, (t) = O (6.35) 
A duração da etapa é a diferença entre o intervalo de tempo em que o interruptor 
principal se encontra habilitado a conduzir e o tempo de desmagnetização do indutor de 
comutação. -
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A1, = 1, -1, = D-T, -Az, (ó.3ó) 
As formas de onda relativas à análise simpliﬁcada da operação do conversor são 
mostradas na Fig. 6.17. Verifica-se o comando complementar, e sem tempo morto, dos 
interruptores auxiliar e principal, o crescimento instantâneo da tensão no capacitor 
ressonante, os «valores de pico positivo e negativo através do capacitor de grampeamento. 
A Fig. 6.17 mostra também a forma de onda de tensão sobre o indutor Boost, a partir da 
qual se determina a relação entre a tensão de entrada e a tensão de saída para este 
conversor. 
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6.5 TENSÃO DE GRAMPEAMENTQ E PERDA DE RAZÃO CÍCLICA 
A relação entre a tensão de grampeamento e a tensão média de saída, pode ser 
determinada a partir da equação da corrente que circula através do capacitor de 
grampeamento Cg, obtida na etapa A da análise simplificada. Na operação em regime 
permanente do conversor, o valor médio da corrente do capacitor de grampeamento é nulo. 
Assim: 
1 
1-D)~T, 
JC md =o=-- fic (1)-dr (ó.37) s 
Tr; O
x 
Substituindo a equação (6.23) em (6.37), obtém-se (638). 
1 
1-D)~Tz Vg 
Icgmd =0=í¬S-- I-Zi dt (638) V 
Resolvendo,
. *4~ z 
V =_-_2 L' I (639) 8 (1~D)'TS 
Veriﬁca-se portanto que a tensão de grampeamento é proporcional à corrente de 
entrada do conversor, e depende também da razão cíclica e das grandezas ﬁeqüência de 
comutação e indutância de comutação. _ . 
Substituindo a expressão de Vg na equação da corrente no ﬁnal da etapa A, (6.26), 
obtém-se (6.40).
Z 
V . . [1z1___€.(1_D).TSz]_i_L¿.i.(1_D).]¬s (6_4()) 
L, (1~D)-TS L, 
Simpliﬁcando 
Il = -I (6.41) 
A partir de (6.41) e (6.26), veriﬁca-se que a corrente no indutor L, varia desde I até 
- I durante a etapa A. 
Substituindo a equação da corrente no ﬁnal da etapa A na equação para a duração da 
etapa B, obtém-se (6.42).
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L, 
Atz =-E-[1 - <-1)] ‹õ.42› 
Resultando 
2-L -1 
A1, =_¡-3'_ (ó.43) 
Para o conversor Boost sem qualquer circuito auxiliar de comutação, durante o 
intervalo de tempo que o interruptor comandado está conduzindo o diodo encontra-se 
bloqueado, então, a tensão de entrada é aplicada sobre o indutor, caracterizando a etapa de 
acumulação de energia. O ciclo de trabalho é deﬁnido a partir do intervalo de condução do 
interruptor que corresponde ao intervalo em que o sinal de comando tem nível alto. 
Com a introdução do circuito de grampeamento ativo, o intervalo em que o 
interruptor se encontra conduzindo e o diodo bloqueado, e por conseguinte a tensão de 
entrada aplicada ao indutor, é subtraído em Atz do intervalo em que o sinal de comando se 
encontra em nível alto. A partir deste intervalo de condução simultânea do interruptor e do 
diodo, é deﬁnido o parâmetro perda de razão cíclica. Assim: 
AD = Ê-'-Z (ó.44) 
TS 
Substituindo (6.44) em (6.43), obtém-se (6.45). 
AD:--2`L' 'I (ó.45) EI, 
A equação da tensão de grampeamento pode ser reescrita como (6.46 ), 
substituindo (6.45 ) em ( 6.39). 
V (M6) 8 (1-D) . .. 
Seja a relação entre a tensão média de saída e a tensão de grampeamento deﬁnida 
pelo parâmetro õ .Entãoz 
E . 6 = 
V-g (6 47)
E,
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6 = (TÍDÍ-D3 (ó.4s) 
ó.ó GANHO EsTÁT1co Do coNvERsoR 
O ganho estático do conversor, ou seja, a relação entre a tensão média de saída e a 
tensão de entrada, é obtido a partir da expressão da tensão média no indutor boost, para um 
período de comutação. 
A partir da análise da Fig. 6.17 e, sabendo-se que a tensão média no indutor boost 
tem valor nulo para operação em regime permanente do conversor, é obtida a equação 
(6.49). 
(E-Ve)-[(1-D)-T,+Af2]=Ve-Az, (ó.49) 
Substituindo as expressões de Atz e AI3 na equação acima e resolvendo, obtém-se: 
E-(1-D)+Vg-(1-D)-Vezo (ó.5o) 
Substituindo a equação da tensão de grampeamento Vg na em (6.50), obtém-se: 
, E _ 1 
V. °*'*[1~‹z›~Az>›1 
“Â” 
. E , . - . Seja G, = 7 , o ganho estatico de tensao do conversor. Ass1m: 
G, = E-_(T1_-3)] (ó.sz) 
Para este conversor o ganho estático difere do apresentado para o conversor boost, 
como pode ser veriﬁcado pela comparação entre as equações (6.52) e (6.22), pela redução 
da razão cíclica efetiva do conversor em AD. Sendo AD uma quantidade reduzida da 
razão cíclica D , é portanto denominada perda de razão cíclica. 
A tensão de grampeamento pode ser determinada em função do ganho estático de 
tensão e da perda de razão cíclica, manipulando-se as equações (6.46 ) e (6.52 ). Assim: 
&C3›-ﬂüj
É V =--- (653) _ - AD
169 
6.7 ANÁLISE DA coMUTAÇÃo 
O objetivo desta análise é determinar os valores'dos elementos ressonantes, L, e Cr, 
de modo a garantir comutação suave, nos interruptores auxiliares e principais, a partir de 
condições necessárias e critérios justiﬁcáveis, que levem a operação do conversor com
~ comutaçao suave sem excessivo nível de energia reativa, através dos seus semicondutores. 
6.7.1 CONDIÇÃO NECESSÁRIA 
A partir da análise das etapas de operação do conversor, quando o interruptor 
auxiliar SA 1 é comandado a bloquear em t = t3 no ﬁnal da etapa 3, a energia acumulada no 
'indutor L, deverá ser suﬁciente para descarregar o capacitor C,, desde Vc, = (V8 + E) até 
zero em t = t4 , garantindo entrada em condução sob tensão nula (ZVS) para o interruptor 
SP1. Assim, a energia acumulada no indutor em t = t3 deverá ser maior do que a energia 
acumulada no capacitor, também emt = t3 , como mostra a equação (6.54). 
Ê-L, -[zh (z, )]2 > š 
- C, -[ver (1, )]2 (ó.s4) 
Substituindo (6.41) e (6.l0) em (6.54), obtém-se: 
V E 
Z, = >íg;' (ó.5s) 
A equação (6.55) representa a condição necessária para que a entrada em condução 
do interruptor principal ocon'a sob tensão nula. 
6.7.2 PERDA DE RAzÃo CÍCLICA 
O parâmetro perda de razão cíclica pode ser determinado a partir da especiﬁcação 
de tensão de grampeamento. 
Das equações de ganho estático de tensão e da relação de grampeamento e tensão de 
saída do conversor, pode-se relacionar a perda de razão cíclica com a tensão de 
grampeamento. Assim: 
AD:-1; (656) 
G, -(1 +6)
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6.7.3 INDUTÃNCIA DE COMUTAÇÃO 
A indutância de comutação pode ser calculada a partir do valor do parâmetro perda 
de razão cíclica, tomando-se (6.45) e reescrevendo como: 
L, = (ó.57) 
6.7.4 CAPACITÃNCIA DE COMUTAÇÃO 
A capacitância de comutação é calculada a partir do conhecimento de Lre da tensão 
de grampeamento. i 
Assim, da condição necessária para obter comutação suave, tem-se que:
2 L -I 
C, < ' (658) 
lVg + Elz 
O cálculo de C, deve ser realizado para um valor mínimo da corrente de entrada. 
6.3 OPERAÇÃO COM FATOR DE POTÊNCIA UNITÁRIO 
A operação com fator de potência unitário significa que a corrente de entrada 
apresenta uma forma senoidal e em fase com a tensão da fonte de alimentação do 
conversor. Neste caso, a razão cíclica varia a cada período de comutação, ao longo do ciclo 
de rede, sendo necessário investigar o comportamento do circuito de grampeamento 
operando com tensão de entrada, corrente de entrada e razão cíclica variáveis. 
O objetivo deste estudo é detem1inar o comportamento da tensão de grampeamento, 
bem como desenvolver expressões para calcular os valores dos elementos passivos do 
circuito de grampeamento, L, e Cr, de modo a garantir comutação suave dos interruptores, 
dentro de limites preestabelecidos da corrente de entrada. 
6.8.1 PERDA DE RAZÃO CÍCLICA 
De acordo com (6.45), a perda de razão cíclica é proporcional à corrente de 
entrada. Então, tomando-se a equação para corrente de entrada (6.59), ao longo do ciclo de 
rede, desprezando-se a ondulação de alta freqüência, e substituindo em (6.45), obtém-se a 
expressão da perda de razão cíclica ao longo do ciclo de rede.
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ie (oa -t) = [ep -sen(co - t) (6.59) 
Assim, 
2-L -I -sen(co-t) 
AD(‹» -z) = _-*_%T»- (ó.óo)
S 
A perda de razão cíclica máxima é dada por: 
2.L,-1,1, AD=--- 6.61 
,, Hs ‹ › 
E, 
AD(a› - t) = ADP -sen(co -t) (6.62) 
A Fig. 6.18 apresenta o comportamento da perda de razão cíclica normalizada 
ADlco -tl: , ao longo do ciclo de rede. ADP
l 
0.75 
AD(‹nt) 0.5 
0.25
0 
0 1:/2 1! 
(out) 
F ig. 6.18 - Perda de razão cíclica normalízada. 
6.8.2 RAZÃO CÍCLICA 
A razão cíclica dos intenuptores se ajusta a cada ciclo de comutação, de modo a 
impor uma corrente de entrada senoidal e em fase com a tensão de alimentação, bem como 
manter constante a tensão de saída do conversor. Assim, partindo da equação do ganho 
estático do conversor, obtém-se: 
Vz‹Í«z›:[1~‹z›‹«›~z›1-z×z>‹‹z›-f››1 
“Ô” 
Sendo,
9
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Ve (oa -t)= Vep ~ sen(a› - t) (6.64) 
Substituindo as expressões de tensão e perda de razão cíclica na equação da 
característica de saída obtém-se a razão cíclica. 
D(co -t)=l + {ADp - -1%,-1 - sen(a) - t) (6.65) 
A equação (6.65) é válida para 0 Sw -ts fr . 
Para fo ~t=0 e ai -t=1r arazão cíclicaé máximaevale D(0)=D(rc)=Dmáx =1. 
rc ~ , . . ,. 
E, param-t=5 arazao ciclicaemimmaevalez 
717 Ve D - =D,,,,.,, =1+ ADP --*L (6.66) 
2 E 
6.8.3 TENSÃO DE GRAMPEAMENTO 
A seguir é analisado o comportamento da tensão de grampeamento, ao longo de um 
ciclo da tensão da fonte de alimentação. ' 
Partindo da equação da tensão de grarnpeamento, obtida para tensão, corrente de 
entrada e razão cíclica constante, determina-se a expressão para a tensão de grampeamento. 
Assim, 
V8 (w -1) Z 
1 
AD(‹» .z) 
(667) E í » AD(w -1) 
GV (oa -t) 
Sendo, 
_ E _ E Gv(w 4) _ 
Ve(co -t) 
_ 
Vep -sen(a› -t) 
(668) 
Substituindo (6.68) em (6.67), obtém-se (6.69).
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E-AD -sen(a›-t) 
Vg(a›-t)- P _ 6.69 
Vep -sen(w - t) ( ) --?- ADP -'sen(a› -t) 
Simpliﬁcando, 
E - ADP , 
Vg (OJ 'Í):% 
É ” ^Df› 
A partir de (6.70), veriﬁca-se que a tensão de grampeamento é constante ao longo 
de um ciclo da rede. 
A perda de razão cíclica máxima, ao longo de um ciclo da tensão de entrada, pode 
ser calculada a partir da especiﬁcação da tensão de grampeamento, assim: 
~ 
Ve? V8? AD z--_ (õ.71) P Vg+E 
6.8.4 FAIXA DE OPERAÇÃO coM CoMUTAÇÃo SUAVE 
Aequação (6.54) determina a condição necessária para operação do conversor com 
comutação suave. A expressão é reescrita em (6.72) para grandezas variantes no tempo, ao 
longo de um ciclo da tensão de alimentação. 
Ê-L,-1e(w-z)2>%›(E+Vg(w-f))2 
A 
(6.72) 
Sendo a tensão de grampeamento V8 (oa -t) constante e a corrente de entrada 
variável, verifica-se que deve ser estabelecido um limite mínimo para Ie (oa - t) , de modo a 
garantir comutação suave no interruptor principal do conversor. 
A corrente de entrada mínima que garante comutação ZVS estabelece o ângulo 
Gm . Assim:
2 
E-AD LL .[1 -sen(em)]1>l-c,- E+ íp (613) t 2 ' ef' 2 V
Símpliﬁcando,
2 
[sen‹@m›]2 >-'- - 
Sendo, 
2-L,-16,, ADP: E-TS 
Então,
2 E _ 2 
{ Lr 
' I ep J AD p ` Ts 
Substituindo (6.77) em (6.75), obtém-se (6.78). 
[s¢n(em, )]2 > C, - L, - 
.Í1 
+
} 
-É - AD 
E, 
sen(6 . )>,/C, -L, 
_-AD
2 
C E 
- 1+ ----AD”
A 
Lr Iep _I2¡i_AD 
E P 
[sen(9m)]2 >C, -L, -{1+{Ve;Al)P}
} 
-É--AD 
P. 
W íﬁí~%H 
Seja o parâmetro Â deﬁnido como: 
AD 
Ã 1 1+ " 
ADP V4, 
E P 
(ó.74) 
(ó.75) 
(ó.7ó) 
(617) 
(ó.7s) 
(679) 
(ó.so)
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Simpliﬁcando, 
1 1 zi=-_-- 1+___ (ó.s1) ADP Ve, _1 
E-ADP 
Substituindo (6.81) em (6.79), obtém-se (6.82). 
sen(9m¡n ) > 2-fs -`/L, -C, -Â (6.82) 
Resolvendo '(6.82) para C,, deﬁne-se (6.83) para o cálculo da capacitância de 
comutação. - -
2 
sen(9 - ) 1 
C), <~'~ ` 
6.9 CAPACITÃNCIA DE GRAMPEA1v11‹:To 
Na análise do funcionamento do conversor, o capacitor de grampeamento é 
considerado muito grande, podendo ser representado por uma fonte de tensão constante. É 
necessária no entanto, a especificação de um valor de capacitância adequada, que 
proporcione o correto funcionamento do conversor. 
Pode-se adotar o critério que metade do periodo de ressonância, do circuito formado 
pelo capacitor de grampeamento e o indutor de comutação, seja maior do que, pelo menos, 
três vezes o máximo intervalo de bloqueio do interruptor principal SP 1. 
Seja o período da citada ressonância dado por: 
Tg =2-zz -,/L, -Cg (ó.s4) 
Pelo critério adotado: 
T_g>3-(1-D )-T (óss) 2 mín s ' 
Substituindo (6.85 ) em ( 6.84), obtém-se (6.86 ). 
2. -,/L -C ~ 
7%-í>3.(1-Dm,,,,)-T, (6.86)
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A partir de (6.86), detem1ina-se a (6.87) para o cálculo da capacitância de 
grampeamento. 
_ _D, 2 cg>Íf¿-ﬂ)2- (õ.s7) 
ff ~Lwf, 
6.10 ONDULAÇÃO DE CORRENTE NO INDUTOR BOOST 
O indutor boost é projetado de modo a atender a especiﬁcação de ondulação 
máxima para a corrente de entrada. Portanto é necessário determinar uma expressão que 
relacione o valor da indutância com a ondulação máxima de corrente. 
A ondulação de corrente no indutor é dada por (6.88), obtida do circuto equivalente 
do retiﬁcador quando o interruptor principal se encontra conduzindo. 
AÍLB (oa -t)=-il--Vep -sen(a›-t)--1-D-QÊL) (6.88) 
Substituindo a expressão da razão cíclica em (6.88), obtém-se: 
1 w- =í- + -- -sena›- -senco- . A' ( 1) Ve” 1 AD V” ( 1) ( 1) (6 89) LB LB fs P E 
Seja a ondulação de corrente dada em função da ondulação parametrizada, assim:
V 
MLB (10 - 1) = . MLB (w - 1) (ó.9o) 
A ondulação de corrente parametrizada é deﬁnida como
V 
AiLB (ca - t) = [1 + {ADp 
- %) - sen(co -t)} - sen(w -t) (6.9l) 
Desenvolvendo 
AÍLB (co - t) = sen(w -t) + {ADp - Kšíl - sen(co -t)2 (6.92) 
Derivando a expressão da ondulação parametrizada e igualando a zero, obtém-se o 
seu valor máximo. '
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õlAz'LB (zu - 1)) -ãíif = 0 
' 
(6.93) 
õ{sen(w «z) + (AD, - - sen(w - ff] 
ô(w - t) 
= 0 (6.94) 
Resolvendo: 
Vep l+2- AD,,-~É- -sen(co-t,m,,,)=0 (6.95) _ 
Então: 
_ ~1 -1 co -tm -sen i- í (6.96) 
Vep 2- AD, -_E 
Substituindo a expressão de to -tmáx na equação de ondulação parametrizada, obtém- 
se o valor máximo para a ondulação parametrizada de corrente no indutor boost.
V 
AÍLB (co -tm) = AIM, = sen(w -tm) + (ADP - %) - sen2(co ‹tmáx) (6.97) 
Resultando em: 
A1 , :_-í-_ 6.98 
4 - -Í - AD E P 
A ondulação máxima de corrente é dada por: 
Vep 1 Alm z L _f 
. 
V (699) B s e 4'Íí”-MP] 
O valor da indutância pode ser determinado a partir da especificação de ondulação 
máxima da corrente de entrada do conversor.
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V4, L,= V (ó.1oo) 
4.fs .Almáx '(%_ADp} 
Constata-se que o valor de indutância, para atender a especiﬁcação de ondulação 
máxima de corrente, depende da relação entre a tensão máxima de entrada e a tensão média 
de saída, bem como da máxima perda de razão cíclica. 
6.11 DIVERSÃO DA CORRENTE DE ENTRADA NA PASSAGEM POR ZERO DA 
TENSÃO DA FONTE DE ALIMENTAÇÃO 
V 
Um problema inerente à operação do conversor é a inversão e rápida elevação da 
corrente de entrada, no intervalo de tempo em tomo da passagem por zero da tensão da 
fonte de alimentação. 
Sendo a tensão de saída muito maior do que O pequeno valor instantâneo da tensão 
de entrada, então, quando O interruptor auxiliar é comandado a conduzir, mesmo que por 
um reduzido intervalo de tempo, a corrente de entrada cresce no sentido indicado na Fig. 
6.19. Este sentido de circulação de corrente é o contrário do esperado para o semiciclo 
positivo da tensão de entrada. O crescimento da corrente de entrada tem como 
conseqüência, por ação da malha de controle, a diminuição da razão cíclica do interruptor 
principal, e, de outra forma, a elevação da razão cíclica do interruptor auxiliar, que é 
complementar. O aumento do ciclo de trabalho de interruptor signiﬁca aumento do tempo 
de condução deste e um rápido crescimento da corrente de entrada. 
..................................... .._......._........._._._.._.__.._....._.._...¬ 
Z ‹i ¡_›____M__À_›___í 
il is/W 
DB1 Cs " 
vzav \/gl' °' - _ E ._.>‹ La Lf +1' 
.ç-Õ) ^^" 1 ›_z 1_¿ _ *› 
1 T .U S57' É ir 
F ig. 6.19 - Inversão da corrente de entrada na passagem por zero da tensão de 
alimentação. 
A solução possível para este problema é inibir os pulsos de comando do interruptor 
auxiliar, para um pequeno intervalo de tempo em tomo da passagem por zero da tensão de
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entrada, até que a corrente de entrada alcance um valor suﬁciente para evitar a sua 
inversão. 
6.12 ESFORÇOS NOS SEIVIICONDUTORES E INDUTORES 
As equações de corrente instantânea em cada semicondutor podem ser deduzidas a 
partir das equações de corrente instantânea através do indutor ressonante e das formas de 
onda mostradas na Fig. 6.17. 
Da análise simplificada do conversor, para o intervalo de tempo igual a (1- D) - T S , 
a corrente no indutor ressonante é dada por (6. 101). 
z'L,(z)=1-(1__%_-F-z (ó.1o1)
r 
Para o intervalo At = AD - T S , a corrente instantânea no indutor ressonante vale: 
. 2-Í lLr(Í):_I+~'Í 
E, completando um período de comutação, para o intervalo At = (D - T 5 - AD - T), a 
corrente em L, é igual à corrente de entrada do conversor. Assim: 
z¿ (f) = 1 (ó.1o3) 
6.12.1 CORRENTE No INTERRUPIOR PRINCIPAL 
Da análise simplificada da operação do conversor, veriﬁca-se que: 
a) durante o semiciclo positivo da tensão de entrada, o interruptor principal SP1 
conduz durante o intervalo correspondente à segunda metade da etapa B e 
durante toda a etapa C, enquanto o interruptor principal SP2 conduz durante a 
primeira metade da etapa B; 
b) durante o semiciclo negativo da tensão de entrada, o interruptor principal SP1 
conduz durante a primeira metade da etapa B. 
Das duas observações acima, pode ser considerado para o cálculo do valor eficaz da 
corrente em SP 1, que este conduz durante todo o intervalo da etapa B e durante apenas um 
semiciclo da tensão de entrada.
sendo: 
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A corrente em SP1 para etapa B é obtida a partir das equações (6.10l) e (6.lO2), 
im (1):-1+f--1 (ó.1o4) 
Durante a etapa C a corrente no interruptor é deﬁnida por (6. 105). 
isa (f) = 1 (ó.1o5) 
Assim, a corrente eﬁcaz em cada interruptor principal para um período de 
comutação vale: 
1 1, E 2 _ D-T,-AD-1,) 2 1sf;e,= F- fp -1+?-1 -âz+J: (1) -dz (ó.1oó) 
Resolvendo:
2 [SPM =I- (6.l07) 
As grandezas corrente de entrada, razão cíclica e perda de razão cíclica variam ao 
longo do ciclo da tensão de entrada. Assim: 
vale: 
ISP14 (cu - t) = ie (oa - t) - \/(D(a› - t) - É 
- AD(oJ - t)) (6.108) 
Substituindo as equações (6.59), (6.60) e (6.65) em (6.108), obtém-se: 
ISR4 (co -1) = lap -sen(ro -t) - 
\¡[1 
+ - K;-1) - sen(oJ -t)} (6. 109) 
Para um ciclo da tensão de entrada, a corrente eﬁcaz para cada interruptor principal 
ISP1zf = Jä'[1:£Íe,, ~sen(o› -t)~J{1+(%-1%]-sen(oa -QD -d(co -t)} 
(ó.11o) 
Resolvendo
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AD V 
133€, zzep- (ó.111) 
A corrente média no interruptor principal é determinada por (6. 1 12). 
D.Ts)_.ê_.DÂZ`£ 
1s1>,m,,=%- 
J: 
(2 )1-dz (ó.112) 
Resolvendo 
ISPW =1~(D--Aš-2) (6.113)' 
O valor médio da corrente no intemiptor, considerando um ciclo completo da 
tensão de alimentação vale: 
lsfznu, zzi. J:z¿(w.z).(D(«› -z)-iä)-â(w.z) (ó.114) 
- rc 
Resultando: » 
1 ADP Vw 1SP,m,=1ep- -+-8--É (ó.115) E z 
6.12.2 CORRENTE No INTERRUProR AUXILIAR 
O intenuptor auxiliar conduz durante a segunda metade da etapa A, sendo a 
equação de corrente através deste semicondutor, para um ciclo de comutação, dada por 
(ó.11ó). 
fil 
- D 
IS/lleƒ : T' 
Para um ciclo da fonte de alimentação, a corrente eﬁcaz é dada por (6.1l7). 
Ie 
fi Ve 1SA1e,=-3i- É-{É'-ADJ (ó.117) 
O valor médio da corrente no interruptor auxiliar é dado por (6.1 18), para um ciclo 
de comutação. .
182 
(1-D) ISAW = 1--¿- (ó.11s) 
Considerando o ciclo da fonte de alimentação, a corrente média é dada por (6.1 19). 
1, V,
i 
ISAW zí- Í”-AD, (6,119) 
6.l2.3 CORRENTE No DIODO D0 INTERRUPTOR PRINCIPAL 
O diodo do interruptor principal conduz, em cada ciclo de comutação, durante a 
primeira metade da etapa B, no semiciclo positivo da corrente de entrada do conversor. 
Para o semiciclo negativo, da corrente de entrada, o diodo conduz durante a segunda 
metade da etapa B e toda a etapa C, em cada ciclo de comutação. Assim, os valores médio 
e eﬁcaz de corrente para este semicondutor são os mesmos do interruptor principal, dados 
pelas equações (6.120) e (6.l2l), respectivamente. V 
_ L ADP _ Vep IDSPW, _Iep- +--8 --4 E (6.120) 7E 
(
V 
1DsP,, zlep- (õ.121) 
-ft 
6.12.4 CORRENTE NO DIODO DO INTERRUPTOR AUXILIAR 
O diodo do interruptor auxiliar conduz durante a primeira metade da etapa A, sendo 
os valores médio e eﬁcaz de corrente iguais ao do interruptor auxiliar. 
6.12.5 CORRENTE No Dlono BoosT 
O diodo boost conduz durante as etapas A e B, e a corrente de pico é igual a duas 
vezes a corrente de entrada. 
O valor eﬁcaz da corrente no diodo boost para um ciclo de comutação vale: _ 
1DB,,=1-,/%~(1-D+AD) (6122) 
Para um ciclo da tensão de entrada, o valor eﬁcaz da corrente no diodo boost é dado 
por (6. 123).
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IDB -Í-1 -Jlí'i- (6123) ef 3 ep 2-1:-E i
I 
A corrente média no diodo boost para um ciclo de comutação é dada por (6. 124). 
IDBW, = 1-[(1- D) + AD] (ó.124) 
Para um ciclo da tensão de alimentação, a corrente no diodo boost é dada por 
(ó.125). 
IDB -Â-1 -É (6125) md`_4 ep E ' 
6.12.6 CORRENTE No INDUTOR REssoNANT1‹: a 
O valor eficaz de corrente no indutor ressonante, para um período de comutação, é 
dado por (6126). ' 
[LUI =]. (6_126) 
Para o ciclo da tensão da fonte de alimentação, o valor eﬁcaz da corrente em L, é 
calculado como. segue. 
IL, =Ji-[íjﬁo-Â2-(l+2-D(a›-t)-2-AD(co-1))-a'(oJ-t)} (6.127) 
*f ft 3 
Substituindo as expressões de corrente de entrada instantânea, razão cíclica e perda 
de razão cíclica na equação (6.l27 ), obtém-se (6.l28). 
1 8 Ve 
1L,e, zlep -,IE-E-É (ó.12s) 
6.13 coNcLUsÕEs 
Neste capítulo foram concebidas topologias de retiﬁcadores de três níveis a partir de 
células fundamentais de comutação ZVS-PWM com comando assimétrico e 
grampeamento ativo de tensão. Foram apresentados retiﬁcadores com células de 
comutação com ação de grampeamento do tipo buck, boost e buck-boost.
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O retiﬁcador monofásico com célula de comutação com ação de grampeamento do 
tipo buck-boost e capacitor de grampeamento único, foi analisado no que se refere a 
descrição e equacionamento das etapa de operação bem como as condições necessárias 
para operação com comutação suave. 
' Foi demostrado que a tensão no capacitor de grampeamento se mantém constante, 
alternando a polaridade, durante o ciclo da rede. A faixa de operação com comutação näo- 
dissipativa, vai desde um valor mínimo para corrente de entrada, estabelecido em projeto, e 
o valor de pico. '
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CAPÍTULO VII 
RETIFICADOR MONOFÁSICO DE TRÊS NÍVEIS COM 
GRAM1›EAMENTO ATIVO DA TENSÃO NOS INTERRUPTORES 
cOMAN1)ÁVEISz PROJETO, SIMULAÇÃO E EXPERIMENTAÇÃO 
7.1 INTRODUÇÃO 
Neste capítulo são apresentados os projetos, as simulações dos retiﬁcadores 
monofásico e trifásico, e os resultados obtidos de um protótipo do retiﬁcador monofásico, 
montado em laboratório. Os projetos seguem as equações deduzidas no capítulo 6. 
7.2 EXEMPLO DE PROJETO 
A seguir é apresentado mn exemplo de projeto para o conversor, baseado na análise 
matemática realizada ao longo do capítulo 6. 
O conversor projetado deverá atender as seguintes especificações: 
0 Potência de saída: P,=I 600 W; 
0 Tensão de alimentação: Ve= 127 Veﬁcazes, 60 Hz; 
0 Tensão de saída total: 2.E= 800 V; 
0 Freqüência de comutação: f,=40 kHz; 
0 Rendimento estipulado: n=95%; 
0 Tensão de grampeamento:Vg=80 V; 
0 Amplitude da ondulação da tensão total de saída total: A V=2%.E; 
0 Ondulação da corrente de entrada: AILB=3, 75 A; 
0 Ângulo a partir do qual a entrada em condução do interruptor principal é suave, 
para corrente de entrada nominal: Gm,-,,=45° . 
7.2.1 CÁLCULOS INICIAIS 
O valor de pico da corrente de entrada é calculada em função da potência e tensão 
de entrada. Então:
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1 =-_-m=1s75A *P 0,95-127 ° 
A perda de razão cíclica máxima é ﬁmção da tensão de grampeamento, tensão de 
entrada e tensão de saída de acordo com a equação (6.7l). 
' 80;/5427 
AD z-i-=o,o75 P so + 400 
A razão cíclica mínima ao longo do ciclo da rede é dada por (6.66): 
«/5-127 Dm¡n=1+ 0,075---Z -l=0,62 400 
7.2.2 INDUTÃNCIA DE COMUTAÇÃO . 
A partir do cálculos iniciais, detemiina-se o valor da indutância de comutação, 
utilizando (6.57). 
0,075 - 400 
L, z mí z 
2-18,75-40-10 
zow 
7.2.3 CAPACITÃNCIA DE CoMUrAÇÃ0 
Inicialmente é calculado o parâmetro X, a partir de (5.8l), em seguida a capacitância 
de comutação, utilizando (5.83). Assim: 
Azi- Hi-lí =1ó 
0,075 \/5.127 _1 
400 - 0 075
2 
o 7 
C, < ”702 - 31 _6 <l5nF 16 4-(40-10 )1.2o-10 
7.2.4 CAPACITÃNCIA DE GRA1v1PEAMENTo 
A capacitância de grampeamento é calculada de acordo com a equação (6.87).
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2 
Cg> 9.(1-o,ó2) >4pF 
zzz-2o.1o'°-(40-1o3)1 ~ 
7.2.5 INDUTÃNCIA DE ENTRADA 
O valor da indutância de entrada é determinado a partir da especiﬁcação de 
ondulação máxima da corrente de entrada, utilizando (6.l00). Assim: 
«/5-127 
LB = 
JE 127 
zsoo 
4-4o-1o3-3,75- -`--0,075 
400 
HH 
7.2.6 CAPACITÃNCIA DE SAÍDA 
O valor da capacitância do ﬁltro de saída é obtido em função da especificação da 
amplitude da ondulação em 120 Hz, da tensão total de saída, utilizando (2.64). 
C0 = 
1600 
2 
= 676,7 pH 
o,9s~2-2.z-óo-400-_.4oo 
loop 
7.2.7 EsEoRÇos DE CORRENTE E TENSÃO Nos SEMIcoNDUToREs DE PoTÊNcIA E 
INDUTOR REssoNANTE 
0 Interruptores principais 
Os valores médio e eficaz de corrente nos interruptores principais são calculados a 
partir das equações (6.111) e (6.115), respectivamente. Assim: 
,S,¿f:18,75. ¿.,_â_. :W 
4 3-rc 3 400 
1 . 
ISP”, =1s,75~ -+175 -L 127 =4A 
fz 8 4-400 
0 Interruptores auxiliares 
Os esforços de corrente no interruptores auxiliares são calculados por (6.1 17), para 
valor eﬁcaz, e (6.1 19), para valor médio.
) 
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zSA,,zââ;â. {.â.{L;%21-0,075)zz,15A 
TF . 
1sA,,,, z l8l5-- 3-/É-12-7 - 0,075 = 0,5 A 1ó 400 
0 Diodos dos interruptores principais 
A partir das equações (6.l2l) e (6.120) , são calculados os valores eﬁcaz e médio, 
respectivamente, para corrente nos diodos dos interruptores principais. 
1DsP,, = 7,5 A 
1DsP,,, z 4 A 
0 Diodos dos interruptores auxiliares 
Os esforços de corrente nestes diodos são os mesmos para os interruptores 
auxiliares. 
0 Diodos boost 
O valor de pico da corrente no diodo boost é de duas vezes o valor de pico da 
corrente de entrada. Assim: 
IDBP, = 2 . 18,75 = 37,5 A 
O valor eﬁcaz da corrente neste componente é calculado a partir de (6.123), 
portanto: 
Assim 
1133,, =Í-18,75.,/Qi =ó,7A 
3 2-fz-400 
A partir de (6.l25), calcula-se o valor médio da corrente em cada diodo boost. 
IDBM = l-18,75-Q: 2,1 A 
4 400 
0 Indutor ressonante
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Para projetar e construir o indutor ressonante, é necessário determinar o valor eﬁcaz 
da corrente que irá circular através deste, utilizando-se para tanto a equação (6,128). 
Assim: 
,L,,=18,5. /¿__8_.[_ﬁ:n,45A e 2 9~1c 400 
4
_ 
Os esforços de tensão nos semicondutores podem ser obtidos facilmente a partir da 
observação das etapas de operação do conversor. 
0 Interruptor principal e respectivo diodo: Vlw = E + Vg = 480 V 
0 Interruptor auxiliar e respectivo diodo: V - 2 - E - 800 V max- "_ 
0Díodo boost: VM = 2 - E = 800 V 
7.3 RESULTADOS DE snv1ULAÇÃo 
Para validar o princípio de operação e o projeto descritos nas seções anteriores, são 
apresentadas nesta seção os resultados obtidos por simulação numérica, com a utilização 
do programa Pspice. 
A partir da análise desenvolvida ao longo deste capítulo, para o correto 
ﬁmcionamento do conversor, os interruptores principais e auxiliares devem ser 
comandados, ao longo do ciclo da tensão da fonte de alimentação, de acordo com a lógica 
descrita a seguir. 
Durante o semiciclo positivo da tensão de entrada, o interruptor principal SP1 é 
comandado pelo sinal PWM gerado pelo circuito de controle e 0 interruptor principal SP2 
permanece em estado de condução. De outra forma, durante o semiciclo negativo, o 
interruptor SP 1 permanece em estado de condução enquanto o interruptor SP2 é comandado 
pelo sinal PWM gerado pelo circuito de controle. 
O interruptor auxiliar SA 1 é comandado pelo sinal PWM complementar gerado pelo 
circuito de comando, durante um intervalo compreendido entre 01 e (1: -91) dentro do 
semiciclo positivo da tensão de alimentação. Para o restante do ciclo, da tensão de 
alimentação, SA 1 permanece bloqueado. O interruptor auxiliar SA; permanece bloqueado 
durante todo o semiciclo positivo da tensão de alimentação e também durante os intervalos
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(1: + 6,) e (2 - 7: - 61) , sendo comandado pelo sinal PWM complementar gerado pelo 
circuito de comando no restante do ciclo da tensão de alimentação. 
A Fig. 7.1 mostra os sinais necessários para comandar adequadamente os 
interruptores do conversor. 
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Fig. 7.1 - Formas de onda dos sinais de comando. 
Os sinais A e A são gerados a partir da comparaçao entre a mostra da tensão de 
entrada e o nível zero. Os sinais B e C são obtidos a partir da comparação entre um nível 
CC e o sinal amostrado da tensão de entrada. 
O sinal de comando do interruptor SP1 é resultante da lógica OU entre os sinais 
PWM e A . O interruptor SP2 é comandado pelo sinal gerado a partir da lógica OU entre os 
sinais PWM e Ã .
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O interruptor auxiliar SA; é comandado pelo sinal gerado a.partir da lógica E entre o 
complemento do sinal PWM e o sinal B. O sinal de comando do interruptor SA z é resultante 
da lógica E entre os sinais PWM e C . 
As malhas de controle necessárias para impor corrente senoidal na entrada e tensão 
regulada na saída do conversor são projetadas como mostrado no capítulo 2, sendo 
omitidas deste capítulo. 
A operação do conversor com fator de potência unitário pode ser veriﬁcada nas 
formas de onda de tensão e corrente de entrada, apresentadas na Fig. 7.2. 
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Fig. 7.2 - Formas de onda de tensão e corrente de entrada. 
A Fig. 7.3 apresenta as grandezas tensão e corrente nos elementos ressonantes L, e 
Cr, respectivamente, para um ciclo de comutação do interruptor principal. Neste instante a 
corrente de entrada passa pelo seu valor de pico.
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Fig. 7.3 - Tensão no capacitor ressonante e corrente no indutor ressonante.
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A comutação do interruptor principal é apresentada na Fig. 7.4, onde pode ser 
constatada comutação suave na entrada em condução e no bloqueio. A forma de onda de 
corrente inclui a circulação através do diodo que compõe o interruptor bidirecional em 
COITBIIÍC. 
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A Fig. 7.5 apresenta as formas de onda para tensão e corrente no mterruptor 
auxiliar, onde se veriﬁca comutação suave no bloqueio e entrada em condução 
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Fig. 7.4 - Tensão e corrente no interruptor principal. 
¡,¡)¡§.,._._ ...-t...._........-.. ....._.... .. ._ . 
MG G
0 
L;.___.__¬ *\..___í_.__.
.
1 
Vw 
3-Iszà 
._. ..\
1l 
c / 1 
z 
z
t 
. / to/i .-............¡._.._-...,....¬..-_..T__¬__.___..‹..._..¡_._............._._..¡.. 
1?ü.61ms 1?0.n?mâ l2ú.ü3mn 126.úhmﬁ 126«úHms 12&.úúm¶ 
n U{Nﬁ1:dl - U(ﬂﬁ1:ﬁ) o IU(Mﬂ1)*8 
Timo 
Fig. 7.5 - Tensão e corrente no interruptor auxiliar. 
A comutação do diodo boost é mostrada na Fig. 7.6.
As tensões em cada saída e a tensão total nos terminais da carga são apresentadas 
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Fig. 7.6 - Tensão e corrente no diodo boost. 
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Veriﬁca-se que a tensão em cada saída apresenta o fomiato deduzido no capítulo 2, 
com uma ﬁeqüência de ondulação igual à freqüência da fonte de alimentação. 
A ondulação da tensão de saída total do conversor apresenta freqüência de 120 Hz e 
amplitude menor que em cada saída individualmente. 
7.4 RESULTADOS DE EXPERIMENTAÇ ÃO 
Baseado no projeto descrito na seção 7.2 e resultados de simulações apresentados 
em 7.3, foi construído um protótipo de laboratório, cujos diagramas dos estágios de 
controle e potência são apresentados nas ﬁguras 7.9 e 7.10, respectivamente. A construção 
e operação do protótipo permitiu a verificação das proposições dos capítulos 2, 6 e 7. 
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F ig. 7.9 - Diagrama do estágio de potência do conversor. 
A seguir são listados os componentes utilizados na montagem do protótipo. 
- sensor de corrente: 
LA 25-NP - LEM 
- interruptores 
principais: IGBT°s: IRGAPFSOW - IRF 
auxiliares: IGBT”s: IRGAPHSOU - IRF 
- diodos 
interruptores: MU R 8100 - MOTOROLA
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boost: MUR8100 ~ MOTOROLA 
- indutores 
Lr- E 42/15, 19 espiras, 21 ﬁos de 25 AWG 
LB- E 65/39, 60 espiras, 3 ﬁos de 17 AWG 
- capacitores 
C0; e C0; - eletrolítico, 2 x 330 uF / 450 V 
Cr - polipropileno, 2,2 nF / 600 V 
Cg - polipropileno, 4 p.F / 250 V 
Para acionar os interruptores, com comando isolado, complementar e sem 
superposição, foram utilizados dois circuitos denominados SEMIDR] VER SKHI 20op do 
fabricante SEMIKRON. O diagrama esquemático dos circuitos de acionamento dos 
interruptores é mostrado na Fig. 7.11.
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Fig. 7.10 - Diagrama do estágio de controle do conversor.
Vln TOP 
sKH| zoop 
.TP INPUT 
"GE" ” iv' au|=|=ER 
I +Vs 
¡ 
1oK 
Em›"_r 
R$38 
Vln TOP ' 
(IGBT 1 
+Vs 
+1 5V 
GNWUV 
ÍE zm 
\ 
ERROR 
[ 
MEMORY
lÉ 
INTERLOCK 
|NPu'r 
ti * BUFFER 
Ê VS 
I 
1oK
I 
Íül 
'r11É QQ vss _|. .¿. K' 
Monlt. T 
› Vcc1 
T12' _z4V
FI Em nn OUTPUT BUFFER Vce 
V 
Momt. 
Vce 
'§ .P Monit. I Ê!- ou1'Pu1' H 
'¿ 
27R
? 
Qà 
E' 
ÓA 
Q .
l 
E2
i
r
I 
sz; 
T21 ' 
sã, Vss _]_ 
Monit. T 'I' K T” V 
Fig. 7. I I - Circuito para acionamento do interruptores. 
AF' .7.12 f ' 
para um ciclo completo da tensão de alimentação. Observa-se nesta ﬁgura a operação do 
conversor com fator de potência unitário e potência de entrada nominal. 
A Fig. 7.13 apresenta as formas de onda para tensão em cada saída do conversor. 
ig mostra as ormas de onda de tensao e corrente na fonte de alimentação 
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Fig. 7.12 - Tensão e corrente de entrada. 
Escalas: 50 V/div. e 10A/div.- 2 ms/div..
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Fig. 7.13 - Formas de onda de tensão em cada saída 
Escala: 100 V/div.- 5 ms/div.. 
A ondulação de tensão numa saída e no barramento CC do retrﬁcador são 
apresentadas na Fig. 7.14. Veriﬁca-se que a amplitude da ondulação da tensão de sarda 
total do conversor é de 8 Volts, com ﬁeqüência de 120 Hz, como prevlsto na anállse 
teórica e no projeto do conversor. 
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Fig. 7.14 - Ondulação de tensão numa saída e no barramento CC 
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Escalas: 10 V/div. - 5 ms/div.. 
As fomias de onda de corrente no indutor ressonante e tensao no capacltor 
ressonante são apresentadas na Fig. 7.15, obtidas no instante da passagem da corrente de 
entrada por seu valor de pico. Estas formas de onda são idênticas às apresentadas na 
análise teórica e simulação do conversor.
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Fig. 7.15 - Corrente em L, e tensão em Cr. 
Escalas: 100 V/div., 10 A/div. - 5/4/div.. 
As fommas de onda de tensão e corrente no interruptor principal, para uma corrente 
de entrada elevada, ou seja, na passagem pelo valor pico, são apresentadas na Fig. 7.16. 
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Fig. 7.16 - Forma de onda de tensão e corrente no interruptor principal. 
Escalas: 100 V/div., 10 A/div. - 5 y/div.. 
O detalhe do bloqueio do interruptor principal é apresentado na Fig. 7.17. Esta 
comutação ocorre sem o cruzamento entre tensão e corrente, caracterizando-se uma 
comutação não dissipativa do tipo ZVS. A tensão no interruptor perrnanece grampeada em 
480V, ou seja, num valor igual a soma da tensão de saída e tensão no capacitor de 
grampeamento. Veriﬁca-se também a ausência de oscilações significativas na tensão 
através do intemlptor.
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Fig. 7.1 7 - Detalhe do bloqueio do interruptor principal. 
Escalas: 100 V/div., 10 A/div. - 500 ns/div.. 
O detalhe da entrada em condução do interruptor principal é apresentado na Fig. 
7.18. Veriﬁca-se que, quando efetivamente a corrente começa a circular através do 
interruptor, a tensão em seus terminais é nula, evidenciando uma comutação não 
dissipativa do tipo ZVS. A parcela de corrente negativa que aparece na ﬁgura é à corrente 
através do diodo em paralelo com o IGBT. 
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Fig. 7.18 - Detalhe da entrada em condução do interruptor principal. 
Escalas: 100 V/div. E 10A/div. 
As formas de onda para comutação do interruptor auxiliar são mostradas na Fig. 
7.19. Este componente apresenta comutações sem cruzamento de tensão e corrente, 
portanto são comutações não dissipativas do tipo ZV S. A corrente negativa é a que circula 
através do diodo em paralelo com o IGBT.
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Fig. 7.19 - Tensão e corrente no interruptor auxiliar. 
Escalas: 100 V/div., 10 A/div.- 5 p/div.. 
O diodo boost comuta como mostra as formas de onda apresentadas na Fig. 7.20. 
As oscilações são resultantes da recuperação reversa deste componente. 
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Fig. 7.20 - Tensão e corrente no diodo boost. 
Escalas: 100 V/div., 10 A/div. - 5 p/div.. 
A Fig. 7.21 mostra o rendimento em função da potência fonecida para a toda faixa 
de carga do conversor. Veriﬁca-se que o conversor opera com alto rendimento, 96%, para 
uma larga faixa de variação de carga, desde 50 até 100% da potência nominal, em função 
das reduzidas perdas de condução, inerentes ao retiﬁcador de três níveis, bem como das 
reduzidas perdas de comutação. Para operação com potência reduzida, o rendimento cai , 
visto que, em virtude da atuação do circuito de grampeamento ativo, a energia reativa 
circulante se toma relevante, contribuindo com a elevação das perdas em condução. Outro
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motivo para redução do rendimento com carga baixa é o fato de que a comutação suave 
não ocorre em toda faixa de carga. 
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Fig. 7.21 - Eficiência do conversor. 
7.5 coNcLUsÕ1‹:s 
Projeto, simulação e resultados de experimentação, obtidos de um protótipo do 
retiﬁcador monofásico, são apresentados neste capítulo. 
Do ponto de vista da corrente de entrada, o retificador opera de forma satisfatória, 
utilizando a técnica de controle por valores médios instantâneos de corrente. 
A implementação deste conversor exige um circuito que gere o sinal de comando de 
cada interruptor, a partir do sinal PWM gerado pelo integrado 3854 e circuitos auxiliares. 
Os resultados demonstram a operação do conversor com comutação não dissipativa 
nos interruptores auxiliares e principais, tanto no bloqueio como na entrada em condução. 
A tensão sobre cada interruptor principal se mantém no valor que é a metade da tensão de 
saída total acrescida da tensão sobre o capacitor de grampeamento. 
A eﬁciência do conversor é mais elevada para operação com altas potências, visto 
que a energia reativa e suas perdas inerentes são menos significativas nesta faixa de 
operação.
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CAPÍTULO VIII 
RETIFICADOR TRIEÁSICO DE TRÊS NÍVEIS COM GRAMPEAMENTO ATIVO 
DA TENSÃO Nos INTERRUPTORES CoMANDÁvEIsz PROJETO E 
SIMULAÇÃO 
8.1 INTRODUÇÃO 
O retiﬁcador trifásico de três níveis apresenta os mesmos problemas de comutação 
do retiﬁcador monofásico. Desta forma, toma-se necessário avaliar as soluções propostas 
para O caso monofásico, aplicadas ao caso trifásico. 
Neste, capítulo a aplicação da técnica de grampeamento ativo desenvolvida para O 
retiﬁcador monofásico de três níveis é estendida para o retiﬁcador trifásico. São 
apresentadas as topologias de três retiﬁcadores gerados a partir da aplicação das células 
fundamentais de comutação, descritas no capítulo 6. 
É apresentado o exemplo de projeto para o retiﬁcador com célula de comutação 
com ação de grampeamento do tipo buck-boost, seguindo a metodologia proposta para o 
retiﬁcador monofásico. 
Os resultados de simulação, as comutações dos interruptores principais e auxiliares 
do conversor projetado são apresentados. 
s.2 APLICAÇÃO DAS CÉLULAS DE COMUTAÇÃO Ao RETIFICADOR 
TRIEÁSICO 
A partir das células fundamentais de comutação, apresentadas no capítulo 6, obtém- 
se os retiﬁcadores trifásicos com comando assimétrico, comutação ZV S e grampeamento 
ativo da tensão nos interruptores comandáveis. 
A concepção dos retiﬁcadores, tal qual no caso monofásico, consiste em substituir 
as células fundamentais de comutação PWM, que geram o retiﬁcador convencional, pelas 
novas células fundamentais de comutação. 
O retiﬁcador com célula de comutação com ação de grampeamento do tipo buck é 
apresentado na Fig. 8.1.
'
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F ig. 8. I - Retiƒicador trífásíco com célula de comutação do tz`po buck. 
Através da aplicação da célula de comutação com ação de grampeamento do tipo 
boost, obtém-se o retiﬁcador mostrado na Fig. 8.2. 
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F ig. 8.2 - Retiﬁcador trzfásico com célula de comutação do tipo boost. 
Substituindo as células de comutação que geram o retiﬁcador PWM básico por 
células de comutação ZVS-PWM com ação de grampeamento do tipo buck-boost, obtém- 
se a topologia do retiﬁcador trifásico de três niveis com comando assimétrico, comutação 
ZVS e grampeamento ativo de tensão nos interruptores comandáveis. O diagrama 
esquemático do conversor é apresentado na Fig. 8.3.
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Fig. 8. 3 - Retiﬁcador trifásico com célula de comutação do tipo buck~boost. 
8.3 PROJETO E SIMULAÇÃO 
A seguir é apresentado o projeto e simulação do retiﬁcador trifásico, apresentado no 
capítulo 4. Neste projetos são consideras as seguintes especificações: 
0 Tensão de grampeamento: Vg=80 VÇ' 
0 Ângulo a partir do qual a entrada em condução do interruptor principal é suave, 
para corrente de entrada nominal: Gm,-,,=45° _ 
8.3.1 CÁLcULos INICIAIS 
Aerdd " 'I' " ' " ` ` p a e razao c1c 1ca maxima e ﬁmçao da tensao de grampeamento, tensao de 
entrada e tensão de saída: 
80;/É -220 
ADP = iii- = 0,129 so+ 400 
A razão cíclica mínima ao longo do ciclo da rede é dada por: 
Dm =1+ 0,129--`/É-9 -1=,o,35 400
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8.3.2 INDUTÃNCIA DE COMUTAÇÃO 
A partir do cálculos iniciais determina-se o valor da indutância de comutação, 
utilizando (6.7). 
~ oo 
L, =i9i_,¡=1ó,4u1I 
2-26,22-60-10 
8.3.3 CAPACHÃNCLÀ DE COMUTAÇÃO 
Inicialmente é calculado o parâmetro X, a partir de (5.8l), em seguida a capacitância 
de comutação utilizando (5.83). Assim: 
zz_1_.1+___1_ z9,â 
0,129 ,/E . 220 
lí 400 - 0,129
2 
C, < 
0'7O7 
- 
1 < 24,4 nF 
2 3 -6 
9,3 4-(60-10 T-16,4-10 
8.3.4 CAPACITÂNCIA DE GRAMPEAMENTO 
A capacitância de grampeamento é calculada de acordo com a equação (6.87).
2 -1- 35 Cg> 
2 
9( 2,) 
3 
>6,6yF 
fz -16,4-10 -lóo-lol 
Nas ﬁguras 8.4, 8.5 e 8.6, são apresentadas as formas de onda de tensão e corrente 
nos interruptores principais e auxiliares do retiﬁcador trifásico. .
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Fig. 8. 4 - Formas de onda para comutação dos interruptores SP 1 e SA 1. 
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Fig. 8.5 - Formas de onda para comutação dos interruptores SP2 e SAz.
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s.4 - coNcLUsÕEs 
Neste capítulo, foram apresentadas topologias de retiﬁcadores trifásicos com 
comando assimétrico, comutação ZVS e grampeamento ativo de tensão nos interruptores 
comandáveis. Estes conversores apresentam as mesmas características dos retiﬁcadores 
monofäsicos, com o mesmo princípio de concepção e operação. 
Os resultados de simulação obtidos para um conversor trifásico projetado 
demostraram que este conversor pode operar com comutação não dissipativa em todos os 
intenuptores. Desta forma, pode-se aﬁrmar que a técnica de grampeamento ativo é uma 
solução aplicável a retiﬁcadores de três níveis, objetivando a operação com comutação não 
dissipativa.
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coNcLUsÃo GERAL 
Este trabalho apresentou o estudo de conversores estáticos, retiﬁcadores de três 
níveis, que operam como estágios pré-reguladores de fontes de alimentação utilizadas em 
sistemas de telecomunicações. Foram analisadas as questões referentes à operação com 
fator de potência unitário, utilizando a técnica de controle denominada modulação por 
valores médios instantâneos da corrente de entrada, e à comutação, utilizando snubbers 
passivos não dissipativos e técnica de comutação não dissipativa com grampeamento ativo 
de tensão. 
No capítulo I foi tratada a questão do fator de potência, conceitos e problemas. Foi 
apresentada a topologia clássica para correção do fator de potência, destacando suas 
principais limitações: elevadas perdas por condução, especiﬁcação do interruptor para 
tensão total de saída e o problema da recuperação reversa do diodo boost implicando em 
elevados picos de corrente e perdas durante a entrada em condução do interruptor. Uma 
revisão bibliográﬁca citou diversos trabalhos que tratam da comutação em retiﬁcadores 
com correção do fator de potência. Foram também citados trabalhos que descrevem o 
retiﬁcador monofásico com baixas perdas por condução e topologias de retiﬁcadores 
trifásicos. Durante o capítulo, são apresentados os retiﬁcadores monofásicos e trifásicos de 
três niveis, sendo destacadas sua principais vantagens operacionais e citados trabalhos que 
tratam da questão da comutação em topologias baseadas no conversor boost, 
especificamente, snubbers passivos não dissipativos e a técnica de comutação não 
dissipativa com grampeamento ativo de tensão. 
No capítulo II foi descrito 'detalhadamente o funcionamento do retiﬁcador 
monofásico de três níveis operando com fator de potência unitário. Destaca-se a análise da 
corrente de entrada, tensão de saida, esforços nos semicondutores e determinação de 
modelos para projeto das malhas de controle. Constatou-se que, do ponto de vista da 
corrente de entrada e ciclo de trabalho dos interruptores, este retiﬁcador apresenta 
operação idêntica à topologia convencional. Suas principais vantagens são as baixas perdas 
por condução e especiﬁcação dos interruptores para metade da tensão de saída total. 
O estudo do retiﬁcador trifásico de três níveis foi apresentado no capitulo III. Este 
conversor é concebido a partir da conexão de três retiﬁcadores monofásicos alimentando a 
mesma carga. A operação, do ponto de vista da corrente em cada fase e ciclo de trabalho
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dos interruptores é a mesma observada para o caso monofásico. A tensão em cada saída 
apresenta ondulação em 180 Hz, sendo que, a tensão total apresenta ondulação nula. Os 
modelos para análise dinâmica e funções de transferências para cálculo das malhas de 
controle foram determinadas, ﬁcando estabelecido a utilização dos mesmos critérios 
utilizados no retiﬁcador monofásico. Destaca-se neste conversor as mesmas vantagens do 
monofásico, no que diz respeito ao nível de perdas por condução e à tensão de bloqueio 
dos interruptores. 
O capítulo IV tratou da aplicação de snubbers passivos não dissipativosiwaos 
retiﬁcadores de três níveis, como solução para os seus problemas de comutação, quais 
sejam: dissipação e oscilações de tensão e corrente. Tratou-se, neste capítulo, da concepção 
de três topologias, análise qualitativa e quantitativa detalhadas da operação do conversor. 
Destaca-se da utilização destes circuitos a simplicidade, por operar apenas com elementos 
passivos e diodos, que implica em robustez e baixo custo. Outra característica relevante é a 
possibilidade de operação do conversor com comutação suave em larga faixa de variação 
da corrente de entrada. ~ 
Nos capítulos V e VI são apresentados exemplos de projetos, resultados obtidos por 
simulação e experimentação a partir de dois protótipos, um monofásico de 1,1 kW e outro 
trifásico de 12 kW. Os resultados obtidos demonstraram a operação com comutação suave 
na entrada em condução, com redução da taxa de crescimento da corrente e perdas nulas 
nos interruptores durante o bloqueio, bem como redução na taxa de crescimento e 
oscilações de tensão e perdas nulas durante o bloqueio dos interruptores. As formas de 
onda de corrente de entrada mostram a operação com fatorlde potência unitário para os 
dois retiﬁcadores. Verifica-se que a tensão de bloqueio dos interruptores é metade da 
tensão total de saída de cada conversor. Os resultados experimentais atestam a operação 
dos retiﬁcadores com alta eﬁciência principalmente quando são processadas potências 
elevadas. 
A técnica de comutação não dissipativa com grampeamento ativo de tensão, 
aplicada a retiﬁcadores de três níveis, foi apresentada no capítulo VII. A aplicação das 
células de comutação com ação de grampeamento do tipo buck, boost e buck-boost, ao 
retiﬁcador de três níveis, resultou na concepção de três topologias de retiﬁcadores com 
comando assimétrico, comutação tipo ZVS e grampeamento ativo de tensão nos 
interruptores comandáveis. Foi descrito, detalhadamente, a operação do retiﬁcador com
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célula de comutação com ação de grampeamento do tipo buck-boost, sendo apresentado 
todo o equacionamento matemático necessário para dimensionar os semicondutores, 
indutores, capacitores e elementos das malhas de controle. Veriﬁcou-se, a partir de 
simulações e experimentações do protótipo projetado para potência de saída de 1,6 kW, que 
os interruptores operam com comutação ZVS, com tensão de bloqueio igual à tensão de 
saída somada à tensão no capacitor de grampeamento, que é constante ao longo do ciclo da 
tensão de entrada. A principal dificuldade prática para montagem do retiﬁcador é a 
necessidade de um circuito capaz de gerar os sinais de comando para os interruptores 
principais e auxiliares, de acordo com a lógica necessária para o correto funcionamento do 
retiﬁcador. A eﬁciência do conversor se apresentou com valores mais elevados, acima de 
96%, para operação com potência de saída em tomo do valor nominal. 
No capitulo VIII foram apresentadas as topologias de retiﬁcadores trifásicos com 
comando assimétrico, comutação tipo ZVS e grampeamento ativo de tensão nos 
interruptores comandáveis. Estes retiﬁcadores são concebidos da mesma forma que os 
retiﬁcadores monofásicos. Resultados obtidos por simulação mostram a operação do 
retiﬁcador trifásico com célula de comutação com ação de grampeamento do tipo buck- 
boost, atestando a sua operação com comutação do tipo ZVS nos interruptores principais e 
auxiliares. 
As contribuições deste trabalho podem ser divididas em duas vertentes: 
- foram apresentadas as análises dos retiﬁcadores de três níveis operando com 
fator de potência unitário; 
- foram .concebidas e analisadas topologias de retiﬁcadores capazes de operarem 
com comutação suave, usando duas técnicas distintas: snubbers passivos não 
dissipativos e grampeamento ativo.
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